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L'évoiution récente de la technologie de conception assistée par ordinateur (CAO) 
des circuits passifs et actifs micro-ondes, la dispooibilité d'équipements et des moyens 
informatiques très puissants, recommandent I'intégration d'outils de simdation dans les 
processus d'optimisation pow une conception directe et performante. À l'aide d'une 
technique rapide et efficace de CAO, le concepteur peut m c h i r  les frontières au delà de 
1'utiIisatioa des simulateurs commerciaux disponibles. Les avantages sont la niminuation 
de coûts de fabrication, la réduction du temps de déveIoppernent et aussi Ia génération 
des nouveaux circuits plus performants ayant différentes topologies. 
Dans cette thèse, une nouvelle approche de conception assistée par ordinateur des 
nouvelles topologies des circuits d'adaptation d'impédance et de filtrage micro-ondes à 
Lignes de transrm*ssion non uniformes arbitraires "Arbitrary Nonunifonn Transmission 
Lines" est présentée. Les travaux accomplis dans cette approche sont menés suivant 
deux étapes. Dans la première étape, une technique numeque pour l'analyse d'une ligne 
de transmismon à forme arbitraire a été développée. Cette technique est basée sur fa 
méthode des moments " Method of Moment" (MOM) qui nous a permis de cara~tkiser 
une Ligne de à forme arbitraire donnée par la résolution de I'équation de 
propagation associée. Le choix approprié des fonctions de base, en domaine entier, a 
apporté une conûi~ution précieuse pour une technique rapide et efficace. Nous avons 
supposé que Ia iigne ne supporte qw des modes fondamentaux et aucune discontinuité 
conductrice n'était présentée. Un grand nombre de lignes non d o r m e s  en technoIogies 
micro-ruban et @de d'onde copIi111aire a été andysé. La précision des rMtats 
d'andyses a été vQinée par Ies mesures expérimentales et par comparaison aux résu(tats 
de simulations obtenus par les logiciels commerciaux MDS "Microwave Design 
Systems" et Momentum "HP's EIectromagnetic Field Simalator". 
Dans la deuxième étape, la technique d'analyse numérÏque ainsi développée a été 
combinée avec un processus d'optimÏsation basé sur la méthode du gradient conjuguée 
(Technique de Fletcher et Reeves). La tâche de conception se réduit alors à un probième 
de minimisation d'une fonction d'erreur définie par I'application de conception imposée. 
Selon les performances désirées, une solution de départ est choisie grâce à une méthode 
rigoureuse de modélisation des lignes de transmission a formes arbitraires que nous avons 
développée. Ensuite, avec L'utilisation de la technique d'optimisation, nous avons pu 
synthétiser des nouvelles topologies de transformateurs d'impédance et des circuits de 
tiltrage Iarge bande pour diverses applications. Les résultats de synthèse ont Cté 
comparés à des mesures lorsque cela était possible et aux résultats de simulations obtenus 
par le Iogiciel Momentum. 
Au niveau intérét et potentiel d'utilisation, les lignes de ~ s s i o n  à formes 
arbitraires ofnent la fl euibiiité d'être réalisables en technologies de fabrication micro- 
ondes avancées. Ces lignes trouvent leur place dans la conception de la majorité des 
circuits passifs tels que les coupleurs Iarge bande, les résonateurs, les 
combineurs/diviseurs de puissance et aussi dans divers circuits utilisés dans les systèmes 
de télécommunication. Leur utilisation constitue alors un remplacement économique 
avantageux des circuits passifs conventiomeis. 
ABSTRACT 
The recent advances in microwave computer-aided design (CAD) techoology, the 
availabiiity of hi&-performance low-cost personnel cornputers, workstations, and 
systems, suggest the feasibility of interfacing numerical simulators into optimization 
systems or CAD frameworks for direct design and synthesis. With fast and robust CAD 
technique, microwave engineers cm push the fiontiers beyond traditionai uses of the 
available commercial simulators. The advantages are reduced rnonufacturing costs and 
developrnent time, as well as impcoved performance of new components and circuits of 
more generd shapes. 
in this thesis, a novel cornputer-aided design of microwave impedance matching 
circuits and fiiter structures using arbitrary nonuniform transmission Lines is proposed. 
The works accomplished within this approach has been developed in two steps. In the 
b t  step, a numericd technique for the simulation of an arbitnry n o n d o m  lines has 
been developed. This technique is based on a new method of moment-based formulation 
for the solution of the Telegraphe's equations in nonuniforni transmission lines. Entire 
domain bask hctions that have built in a fiequency variation are used to cover wider 
Eequency and physicd dimension ranges. DifEerent n o n d o m  h e s  in microstrip and 
cop1ana.r technologies on monolithic microwavdmilIimeter wave integrated circuit 
(MMIC) and miniatlnized hybrid microwave integrated circuit (MEMIC) substrates have 
been anaiyzed and investigated. The results obtahed using the proposed formulation 
have been validated by cornparison to those obtained by commercid CAD packages and 
to measined data. In the second step, the deveioped numerical technique has been 
combined wah a weU known optimrsriition process based on conjugate gradient method 
(Fletcher and Reeves technique). The synthesis procedure is then reduced to a 
mhimhtion problem of an error hct ion d e k e d  by the reqimed matching application. 
Dependhg on the desÏred matchmg or £ÏIteriag specincations, performed Etid solutions 
in nonuniform shapes are generated to accelerate the speed of the process. Severai 
impedance matching circuits and nIter structures have been synthesized using arbitrary 
nonuniforni iines in both miclostrip and coplanar technologies. New vbitrary shapes that 
exhibit wide band matchuig properties have been synthesized and reaiized. The resdts 
obtained by the proposed approach are compared to measured data as well as data 
obtained Eom a commercial simulator Mornentum that uses fbU-wave anaiysis. 
For practical design purpose, the arbitrary transmission Lines offer the ffexibility 
to be realized with the advanced microwave technologies. Such transmission lines have 
potentiai applications in the design of wide band filters, couplers, resonaton, power 
dividerskombiners, impedance transfomers and have the capability to suppoa high 
power transmission. 
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CHAPITRE 1 
Avec l'avancement des technologies de fabrication micro-ondes, les circuits 
hyperfrequences n'ont cessé d'évoluer dans L'espoir de satisfaire des contraintes telles 
que le coût de fabrication, l'espace occupé et les perfomances disirées. Cette évolution 
qui s'est opérée dans le sens de la miniaturisation des systèmes de communications exige 
des nouvelles méthodes ngourettses de conception de circuits intégrés passifs et actifs 
plus performants. De telies méthodes servent à optimiser I'ensembIe des performances 
de ces circuits pour de nombreuses applications dans les télécommuni*cations civiles et 
militaires, et l'on voit appardtre aujourd'hui toute une gamme d'applications 
industrielles, biologiques et médicales qui sont appelées a un développement 
technoIogique très rapide. C'est pour cette raison que la conception des composantes 
hyperfréquences doit suivre ce progrès afm de répondre à des contraintes techniques de 
plus en plus sévères. 
Étant donné que les circuits d'adaptation d'impédance et de filtrage micro-ondes 
sont fortement utÏIisés dans la conception des dispositifs micro-ondes, il est nécessaire 
que ces circuits aient les meillems performances pour satisfaire Ies exigences des 
systèmes fonctionnant à faibIes pertes ayant une taille et poids réduit 
Aujourd'hui, Ies circuits d'adaptation d'impédance et de filtrage micro-ondes sont 
communément constitués par des sections unifiormes de Iignes de transmr*ssion* Leur 
atiIisation dans fa conception des circuits intégrés présente une limitation due aux 
dimensions physiques énormes et aux effets parasites nitrodints par les discontimntt5s de 
la surface conductrice. A des fréquences élevées, ses effets se traduisent par certains 
inconvénients. D'abord, l'apparition (ou l'excitation) des modes de propagation 
secondaires, ce qui Lllnite la fréquence maximale d'opération [Il-[2]. Ensuite, une 
augmentation des pertes par rayonement [3]. Finalement, lorsque plusieurs discontinuités 
sont suffisamment proches, des coupIages parasites apparaîssent [Il. 
Afin d'améIiorer les performances des circuits d'adaptation d'impédance et 
réduire les effets mentionnés ci-dessus, il est recommandé d'utiliser les ügnes de 
transmission non uniformes dans la conception de ces circuits. En dépit de multiple 
avantages qu'offrent les lignes de transmission non uniformes [4]-[q, Ieur utilisation 
comme des transformateurs d'impédance reste cependant Iimitée à un cas d'adaptation 
très particulier [8]-[14]. Cette Limitation est due principalement a I'absence d'une 
technique puissante de conception et de modélisation des lignes de transmission à formes 
arbitraires pour diverses applications. 
L'objectif principal de notre sujet de recherche est le développement d'une 
technique de conception des circuits d'adaptation d'impédance et de filtrage micro-ondes 
à lignes de transmission non uniformes arbitraires. Avec l'avancement des proc6dés de 
fabrkation micro-ondes, ces topologies doivent remplacer de plus en pius les circuits 
d'adaptation conventÏonneIs. Une attention particulière est don nécessaire Ioa de Ieur 
conception. 
AtÏn de réaliser notre objectif, nous avons développé dans un premier temps, une 
technique numérÏque pour i'andyse des lignes de transmission à formes arbm;iires. Un 
grand effort a été cousad à Ia vérincation des résultats de simulations obtenus pour des 
modéles variés. Nous avons aussi insisté sur Ia capacité de cette technique dans I'anaiyse 
des circuits relativement compIexes avec un temps réduit Ces caractéristiqaes 
importantes de la tecbnigue numérique ainsi dévefoppée ont pemüs Ie déveIoppement 
d'une approche de conception assistée par ordinateur des nowelIes topologies de 
transformateurs d'impédance et des circuits de filtrage micro-ondes. Dans cette 
approche, l'exactitude des solutions repose sur l'efficacité de la technique numérique 
d'andyse, la puissance de la technique d'optllnisation choisie, et la robustesse des 
modèles utilisés comme solutions de départ. Cette thèse est organisée de la façon 
suivante: 
Dans le chapitre deux, uoe revue bibliographique sur les circuits d'adaptation 
d'impédance les plus connus est présentée, leurs mérites et leurs inconvénients sont 
également discutés. De plus, un bref historique sur L'évolution des lignes de transmission 
non uniformes dans la conception des transformateurs d'impédance est présenté. Les 
motivations et les potentieIs d'utilisation de ces Lignes sont discutés. Ensuite, l'algorithme 
de l'approche proposée pour la conception des nouvelles topologies de transformateurs 
d'impédance est aussi décrit 
Le chapitre trois est consacré à In présentation de la technique numérique 
développée pour l'analyse d'une Ligne de transmission à forme arbitraire [Ml, [45]. 
Aussi, ta formulation mathématique de Ia méthode des moments utilisée est décrite. De 
même, le choix approprié des nouveiles fonctions de base est discuté [46]. Les résultats 
d'analyse obtenus pour une v ~ é t é  des structures non uniformes conçues en technoIogies 
MMIC "Monolithic Microwave lntegrated Circuits" et MHMIC " Monolithic Hybrid 
Microwave lntegrated Circuits" seront encore présentés et comparés aux résultats 
expérimentaux, Ces résultats d'analyses ont été obtenus a L'aide d'un programme que 
nous avons d6veIoppé. Celui-ci deviendra l'outil majeur de l'approche proposée pour la 
conception assistée par ordinateur CAO des nouvelles topologies de trandonnateurs 
d'impédance. 
Le chapitre quatre intoduit les propriétés caractéristiques des nouvelles lignes de 
transmission non uniformes et leurs domaines d'applications dans la conception des 
ttansformateurs d'impédance. De même, les performances obtenues de ces nouvelles 
topologies sont présentées et discutées. Leur utilisation dans la conception de modèles 
variés est encore expliquée. 
Le chapitre cinq décrit L'approche proposée pour la conception des 
transformateurs d'impédance ii Lignes de transmission non uniformes arbitraires. De plus, 
la nouvelle procédure de modélisation de ces Lignes est expliquée. Ce chapitre présente 
aussi la conception et In réalisation d'un grand nombre de tramfbrmateurs Gimpédance 
en technologies planaires pour une variété d'applications. Les motivations et les 
potentiels d'utilisation de ces nouveIIes topologies dans la conception des dispositifs 
micro-ondes seront démontrés à travers la réaiisation de deux unités amplifkatrices en 
technologie HMIC "Hybrid Microwave tntegrated Circuit". Les résultats théoriques et 
expérimentaux sont aussi décrits et discutés. 
Le chapitre six présente l'approche proposée pour la conception des filtres 
planaires micro-ondes a formes arbitraires. Cette approche est basée sur les propriétés 
caractéristiques avantageuses des smictttres périodiques, et I'efficacité de la technique 
d'optimisation déjà mentionnée. L'analyse et Ia caractérisation des structures périodiques 
en technologies plmaires sont f ~ t s  utiIisant Ia technique numérique développée. De 
plus, Ia construction des tables ntnnérÏques des modèles de base est présentée. Nous 
avons pu synthétiser des nouveaux modéles des fiItres planaires coupe bande pIus 
performants que Les circuits conventionnels. Les résultats de conception obtenus sont 
encore comparés avec Ies mesures expérimentales. 
Le dernier chapitre donne un sommaire du travail accompli avec quelques 
recommandations et suggestions pour [es études dtérieures. 
Quelques généralités sur la minimisation des fonctions et les principes de 
quelques méthodes d'optimisation sont décrits dans l'annexe A. I'annexe B décrit en 
détail la méthode du gradient conjuguée. L'algorithme de la technique de Fletcher et 
Reeves est encore présenté. hus, la caractérisation des structures de transmission en 
technologies planaires est aussi décrite dans I'annexe C. 
APPERCU GÉNÉRAL SUR LES CIRCUITS D'ADAPTATION 
D~IMPÉDANCE MICRO-ONDES 
2.1 Introduction 
Le développement croissant des systèmes de communication par satellite et les 
nouvelles générations des systèmes de communication mobiles exigent la conception de 
nouveawc circuits intégrés en technologies miniatures MHMICIMMIC. Un simple circuit 
comprend généralement des composants passifs et actifs, ou une combinaison des deux et 
nécessite dors, différentes approches de conception et de modélisation. 
Les circuits d'adapatation d'impédance sont parmi les composants passifs qui 
occupent une place considérable dans la conception des dispositifs micro-ondes. C'est 
ainsi qu'ils jouent un rôle important notamment dans l'amélioration des performances 
dectriques et physiques de ces dispositifs. Ces circuits sont utilisés pour adapter les 
charges d'impédances quelconques, qui ne sont pas nécessairement constantes, sur une 
bande de fiéquences donnée. Ils sont souvent placés en divers points dans les dispositifs 
micro-ondes comme les entdes etlou sorties des amplificateurs, les osdateurs, les 
multipIicateurs de fiéquences, Ies méiangeurs et dans beaucoup d'autres dispositifs. IIs 
doivent leur vaste empIoi à la dispom-bilité de structures capabIes d'opérer avec de très 
bonnes performances. 
Dans le contexte économique actuel, la nécessité d'augmenter la productivité tout en 
maintenant un niveau de quaiité élevé exige des nouvelles méthodes de conception pour 
la mise en place d'une bibliothèque de différentes topologies des circuits d'adaptation 
d'impédance accessibles en fonction du besoin de I'application. 
Dans ce chapitre, nous présenterons me revue bibliographique sur les transformateurs 
d'impédance les pIus connus et nous discuterons également de leurs mérites et leurs 
lacunes. De même, l'approche proposée pour la conception de nouvelles topologies des 
transformateurs d'impédance à lignes de nansmission non uniformes arbitraires est 
présentée. 
2.2 Définition et classification des techniques d'adaptation d'impédance 
Dans Ia plupart des situations, une ligne de transmission alimente à I'une de ses 
extrémités une certaine charge qui a une impédance qui differe complètement de 
l'impédance caractéristique de celle-ci, c'est-&-dire qui est désadaptée. C'est Ie cas par 
exemple de la sotie des dispositifs d'amplincation tels les transistors, et de la 
terminaison des câb f es d'aiimentation des antennes. En connectant un transformateur 
d'impédance conçu convenablement entre la Iigne d'alimentation et la charge, on peut 
ajuster Les impédances afin d'obtenir une adaptation globale correcte. Si cette adaptation 
est nécessaire pour couvrÏr une plage de fEquences donnée, la conception du 
transformateur peut devenir plus compüquée. 
En géuéd, les transformateurs d'impédance sont utilisés pour réaliser i'adaptation des 
charges selon deux techniques [12]: la premiére est connue sous Ie nom '['adaptation 
conjuguée' qui consiste à adapter deux charges quekonques pour un sasfert maximal de 
la puhance ii Ia equence d'intérêt, La detrxÏ6me est connue sous le nom 'I'adaptation 
&' qui consiste à adapter une charge réelle et une ligne de transmission d'impédance 
caractéristique 2, pour que le coefficient de réfiexion vu du côté de la charge soit nul. 
2.2.1 Technique de l'adaptation conjuguée 
La figure 2.1 représente un systeme simple d'une source micro-ondes 
d'impédance 2, qui alimente une charge donnée d'impédance 2,. La technique de 
L'adaptation conjuguée "conjugate match" consiste à adapter la charge et la source pour 
que cette demière puisse fournir7 à la fréquence d'opérationf, la puissance maximale à la 
charge. Cette condition peut être réalisée dans le cas où l'impédance de la charge est 
égale au conjuguée de l'impédance de la source, Z,V) = 2: CfJ [12]. Avec cette condition, 




Figure 2.1 Dispositif simple d'une source mÏcro-ondes 2, qui alunente une charge 
dom& d'impédance &- 
Dans la situation où I'ajustement de l'impédance de la charge est impossible, un 
transformateur d'impédance placé entre la charge et la source devient nécessaire pour 
assurer la condition de L'adaptation conjuguée. Une représentation schématique de cette 
technique est montrée sur la figure 2.2. Dans cet arrangement, L'impédance d'entrée du 
transformateur doit être égaie au conjuguée de I'impédance de la source. Si L'impédance 
2, est réelle, c'est à dire 2, = R, l'adaptation conjuguée est réalisée si L'impédance 
d'entrée du transformateur sera égaie à K. 
Figure 2 2  Adaptation d'une charge d'impédance 2, et un générateur d'impédance 
interne Z, utilisant un transformateur d'impédance (K). 
U est, en général, impossible d'adapter les impédances 2, et 2, à toutes les fi6quences car 
on ne peut, en général, réaliser la condition 2, = Z: dans toute la gamme de Equences 
[I4]. Par contre, une adaptation à des fréquences sélectives de Ia bande est possible selon 
certains critères [14],[15]. QueHe que soit la situation, l'adaptation Iarge bande est un 
probIème courant et sa soIution ndcessite des techniques de conception bien développées. 
2.2.2 Technique de I'adaptation 2, 
Cette technique est utilisée pour adapter une charge d'impédance Z, et une ligne 
de transmission d'impédance caractéristique Z,,. Cette adaptation peut être réalisée, si 2, 
est égaie à Zo. Dans ce cas le coefficient de réfiexion FL vu du côté de la charge devient 
nui et par conséquent le taux d'onde stationnaire (TOS) nn la Ligne de transmission vaut 
L'unité. Si Ia charge 2, est diffirente de I'impédance caractéristique de la ligne, un 
transformateur d'impédance sen utilisé pour réaliser la condition de l'adaptation &,. 
Dans cette technique, l'impédance d'entrée du transformateur doit être égale a 
I'impédance caractéristique 2,. La figure 2.3 montre le schéma bloc de cet arrangement. 
Figure 2.3 Adaptation d'une charge d'impédance 2, et d'une Iigne de transmission 









Si L'impédance 2, est égale à Zo, une adaptation conjuguée sera établie entre la charge et 
la source. Pour une impédance Z, différente de l'impédance &, un transformateur 
- d'impédance placé entre la Iigne de naasmission est la source peut assurer l'adaptation 
complète du système. Cet arrangement est montré sur la figure 2.4 et la figure 2.5 montre 
le circuit équivalent du système compIet. 
. .- . . . . - - 
Figure 2.4 Adaptation multiple utilisant deux transformateurs 
d'impédance (K,) et (KJ. 
Source l 





Figure 2.5 Circuit éqyivalent du système de la figure 2.4 
Pour un bon fonctionnement, un simple circuit micro-ondes doit comprendre un 
nombre sufnsant des transformateurs d'impédance. Dans le cas d'un dispositif ou d'une 
combinaison des circuits, Le nombre des transformateurs augmente énormément. 11 est 
devenu dors indispensable de minimiser les dimensions géométriques de l'ensemble des 
circuits utilisés tout en gardant les meilleures performances. Ceci exige des nouvelles 
approches rigoureuses de conception et de modékation des nouveaux transformateurs 
d'impédance afin de remplacer les topologies conventio~elles peu performantes. 
II existe dans la Iittérature quelques techniques d'andyse et de conception des 
transformateurs d'impédance. Les topoiogies classiques qui en découlent se regroupent, 
selon leurs caractéristiques, en deux catégories : la première catégorie représente les 
transformateurs d'impédance bande étroite et la deuxième regroupe [es transformateurs 
d'impédance large bande. 
2.3 Topologies des transformateurs d'impédance bande étroite 
Mm d'obtenir de transformateurs d'impedance a caractérÏstiques spécifiques sur 
une bande étroite de fréquences, difCerentes topologies on été proposées. Les topologies 
les plus connues sont: le snib en p d e l e ,  le trans5ormateur quart-d'onde, la courte 
section d'une Ligne de hmsmission uniforme et le transformateur L-C. 
23.1 Shtb en parallèle 
Une représentation schématique de la technique du stub en p d è l e  est montrée 
sur la figure 2.6. Bien que l'extrémité soit ici en court-circuit, elle peut être a w i  en 
circuit ouvert, à condition que [a quaiité de L'extrémité soit sutEsamment bonne. Dans ce 
di~positif~ toutes Ies Lignes sont représentées avec des impédances ~mct6nstiques 
identiques. Ce n'est pas toujours le cas, et on doit faire prewe d'une certaine soupIesse 
supplémentaire si les impédances du snib et de la ligne principale ont des valeurs 
différentes. La meilleure méthode pour caicuier pratiquement Ies longueurs L, et Lz 
désirées, afin d'obtenir la condition d'adaptiition Zn= &, est I'utilsation de l'abaque de 
Smith. Cette méthode a été décrite dans un grand nombre de publications micro-ondes 
[12]-[14], [16] et ne sera donc pas exposée ici. 
Figure 2.6 Adaptation d'une charge Z, et d'une source 2, utiIisant un stub 
court-circuite en parallèle. 
Pour la conception assistée par ordinateur CAO, les expréssions appropriées établies pour 
LI et L, sont: 
II est important de noter que ces résultats ne sont valables que lorsque 2, est réeile 
(résistive). Si 2, est complexe, les expressions de base doivent être reprises, afin de 
poursuivre i ' d y s e .  Notons tout de suite que la technique du stub en paraiièle so&e 
des lacunes suivantes : 
I- Adaptation uni-Equentieiie, sensible aux variations des charges avec la fiequence. 
Dans le cas pratique l'utilisation de la technique du "tunaing" se révèle la seuk 
solution possible pour ajuster la fréquence de résonnance; 
2- Pertes par rayonnement aux fréquences élevées [3]; 
3- L'utilisation du trou de connexion "via hole" au plan de la masse dans le cas du stub 
court-circuité introduit des effets parasites quand Ia fréquence augmente. 
Quant a ses avantages, le stub en parallèle est utilisable pour adapter des charges 
d'impédances quelconques à 50 R Cette propriété cmcténsfique a permis à cette 
technique de devenir la technique la plus connue, pratiquement. 
En utiIisant deux, trois stubs ou quelquefois plus, la longueur L, peut être fixée et 
l'adapatation large bande est possible [12]-[14]. Naturellement, les analyses complétes 
domant les longueurs des stubs et les distances qui les séparent, deviennent très lourdes. 
2.3.2 Transformateur quart-d'onde 
IL existe une technique plus simple que celle du stub en parailèle pour adapter les 
charges résistives: le transformateur quart-d'onde. Le principe fondamental de cette 
technique est donné à Ia figure 2.7. On pose & = RL (impédance résisive), I'impédance 
d'entr6e de la ligne pour une longueur quart-d'onde est donnée par: 
D'où la valeur désirée de I'impédance caractéristique de  la Ligne quart-d'onde. 
= ZO RL 
Figure 2.7 Adaptation d'une charge résistive RL et d'une source 2, utilisant 
un transformateur quart-d'onde ( kJ4) 
Cette technique a été décrite dans un grand nombre de publications [I2], [16]. Eue 
concerne encore une adaptation mi-WquentieiIe du fait que sa longueur est seuiement 
J.44 à une seule fréquence, ce qui implique une désadaptation aux fréquences différentes 
de Ia cent.de. De plus, l'utilisation de cette Ligne est Iimite'e par le choix des charges 
permettant ta réaIisation physique de I'impédance cztractéristique Z, avec le procédé de 
fabrication otilisé. Comparée aux autres, cette technique est connue par sa simpiicité. La 
Ligne quart-d'onde représente aussi I'éIément essentiel dans Ia conception des 
transformateurs d'impédance à sections d o n n e s  en cascade. 
2.3.3 Ligne de transmission uniforme 
Cette tecbaique a été décrite par plusieurs auteurs [ln-[18]. Une courte section 
d'une Ligne de transmission uniforme peut être utilisée pour adapter une charge 
d'impédance Z, (complexe) et une ligne de transmission d'impédance caractéristique &,. 
Une représentation schématique de cette technique est donnée sur la figure 2.8. 
Source A Charge 
zo 2 0 1  ZL=RL+jXL 
Figure 2.8 Adaptation d'une charge d'impédance 2, et d'une source Z, utiIisant une Ligne 
de trammission uniforme de Iongueur L et 
d'impédance caratéristique Zo, . 
Avec cette technique, la bngueur L et i'impédance caractéristique Z, de la Ligne doivent 
être bien déTiies. En effet, pour une adaptation parfaite, I'irnpédance d'entrée Z, est 
donnée par : 
En substituant 2, = RL + jX, dans (2.9, on obtient : 
En réarrangant (2.6), les paramètres canctéristiques peuvent être obtenus en utilisant les 
deux reIations suivantes : 
tan PL = Z, 2 0  - 4 
x,zo 
Pour une solution convenable, Z, et L doivent etre deux nombres réels positifs. Cette 
condition sera rkiisée dans les cas suivants: 
D'après (2.7) et (2.Q Ies paramètres caractéristiques de Ia Ligne de transmission 
dépendent essentiellement du choix des charges A adapter. De plus, tes vdeurs pratiques 
de Z, sont encore limitées par d'autres considérations teIIes que Ia tolérance de Ia 
fabrication, Ies pertes ohmiques et ia capacité de supporter des puissances éIevées. 
L'avantage de cette technique réside dans le fait que pour une application d'adaptation 
donnée, Ia Longueur physique de fa ligne est plus petite qu'un quart-d'onde à la fiéquence 
d'opération. Cette propriété caractéristique a joué un rôle important notamment dans 
t'optimisation des dimensions physiques de tmmdormateurs d'impédance C i  sections 
uniformes en cascade [15]. 
2.3.4 Transformateur d'impédance LC 
Les transformateurs L-C sont largement utilisés dans la conception des circuits 
d'adaptation d'impédance micro-ondes à basse Equences. La figure 2.9 représente un 
tmnsformnteur L-C utilisé pour adapter une charge résistive RL et une ligne de 
transmission d'impédance caractéristique Z, dans le cas ou RL > &. 
Charge 
Z,=R, 
Figure 2.9 Adaptation d'une charge résistive R , et d'une ligne de transmission 
d'impédance caractéristique 2, utilisant un transfiormatern L-C. 
Pour la conception assistée par ordinateur CAO, les vaIeurs de L et de C sont données par 
tes expressions suivantes : 
Pour une valeur de RL inférieure a &, une autre configuration du transformateur L-C doit 
être choisie [El. Dans cette configuration, L'inductance L est connectée en série avec la 
charge tandis que la capacité C sera mise en parallèle avec la ligne de transmission. La 
figure 2. IO montre le ûansfomateur L-C pour cette application. Dans cet arrangement, 
les expréssions appropriées établies pour L et C sont : 
Figure 2.10 Adaptation d'une charge résistive R , et d'une Iigne de transmission 
d'impédance caractéristique Z, utilismt une autre 
conl5guration du transformateur L-C. 
Dans les cas des charges d'impédances complexes, des expréssions pour L et C peuvent 
être obtenues et l'adaptation parhite est possible à la fréquence d'opération. Évidemment, 
Les cdcds donnant les expréssions appropriées de L et C deviennent très lourds. La 
meilleure méthode pour calculer pratiquement ces valeurs, dans le cas d'une adaptation 
correcte, est LYutiIisation de L'abaque de Smith. Une explication bien détaillée de cette 
méthode est présentée d m  [16]. 
Bien que te transformateur L-C offre l'avantage d'être applicable pour adapter les charges 
d'impédances quelconques, son utilisation pratique aux fréquences élevées présente une 
limitation due à la ditIicuité qu'engendre la réalisation de ses composantes [19]. Dans la 
littérature, une technique basée sur la théorie des lignes de transmission a été utilisée pour 
modéliser les inductances et les capacités [20]. Avec cette technique, ces éléments sont 
réalisés par des sections de lignes de transmission ayant différentes impédances 
caractéristiques. Ces tronçons de Ligne, qui ont des dimensions petites devant la longueur 
d'onde, peuvent être considérés comme des éléments a constantes semi-localisées 
puisque l e m  caractéristiques sont à bonde relativement étroite. Aux fréquences 
Uiférieures à 3 Ghz, ces éléments passifs occupent beaucoup plus d'espace que les 
composants actifs. 11 est donc souhaitable de chercher à élaborer des composants passifs 
à constantes Localisées dont les dimemsions doivent être beaucoup plus petites que la 
longueur d'onde fi de ne présenter que des variations de phase négligeables. Vers les 
fiéquences supérieures, la limite d'utilisation des composants IocaiÏsés dépend des 
possibilités offertes par les techniques et Les technologies de miniaturisation utilisées. 
Dans [I9], quelques mod&Ies pour Ies inductances et les capacités ont été développés en 
technologies planaires. Cependant, les couplages et les interférences électromagnétiqaes 
causés par tes sections proches ont des effets considérabIes qui limitent I'utilisation de 
ces modèIes a des &queences éIevées. 
2.4 Topologies des transformateurs d'impédance large bande 
Les topologies des traw&ormateurs d'impédance que nous avons présentées 
précédemment sont des structures résonnantes dont les caractéristiques sont à très faible 
largeur de bande. Toutes ces topologies ne sont pas adéquates pour la plupart des 
applications micro-ondes où une adapatation sur toute une bande de fréquences est 
exigée. Cependant, la conception des transformateurs d'impédance large bande nécessite 
des techniques efficaces capables, aussi, d'optimiser les performances de ces circuits pour 
une variété d'applications d'adaptation (charges quelconques). 
II existe cians Ia littérature deux groupes de transformateurs d'impédance large bande: le  
premier groupe représente les transformateurs d'impédance à sections uniformes en 
cascade "muiti-sections transfomiers" et le deuxième groupe représente les 
transformateurs d'impédance conçus en Iignes de transmission non uniformes "tapered 
lines". 
2.4.1 Transformateurs d'impédance à sections uniformes en cascade 
Selon les propriétés de Ieun formes géométriques ou de leurs protils d'impédance 
caractéristique, les &ormatetus à sections uniformes en cascade sont classés en deux 
catégories: La première catégorie représente les transformateurs classiques ou les 
transformateurs monotone "monotonie transfomed"' Ces trannsfonnateurs 
d'impédance ont cornu Leur apparition durant les années cinquante. Us sont caracterisis 
par la connexion en cascade de N sections uniformes de longueurs 4 1 4 ,  et par la 
distribution à constantes successives et monotone de Ieur impédance caractéristique. Les 
proprÎétés caractéristiques de ces transformateurs ont été suffisament étudÏ&s par 
plusieurs auteurs [2I]-[U]. Leurs inconvénients majeurs résident dans ses dimensions 
physiques énormes, et leur utiiisation dans une application d'adaptation particulière 
(charges résistives). La figure 2.1 1 montre une topologie d'un transformateur monotone 
(z et Z représentent Le deux charges résisitives ou bien les impédances de deux lignes de 
transmission à adapter, 3 (i = 1, Z,.. ., n) sont les impédances de N sections quart-d'onde). 
Figure 2.1 1 Topologie d'lm transformateur d'impédance 
monotone de classe 1. 
La deuxième catégorie regroupe les Wormateurs non monotone et ses diffirents 
classes. Ces transformateurs ont connu leur de%ut durant les années quatre vingt. IIs sont 
caractérisés par la connexion en cascade de N sections dormes  de Longueurs différentes 
et par h distrs'bution à constantes arbitraires successives de Lem impédances 
caractéristiques. t e s  différentes topologies de cette catégorie sont représentees dans Ies  
figures 2.12,2.13,2.14 et 2.15. 
Figure 2.12 Topologie d'un transformateur d'impédance 
non monotone de cIasse II, 
Figure 2-13 TopoIogÏe d'un tranformateur d'impédance 
non monotone avec des sections de longuems égaIes. 
Figure 2. t 4 Topologie d'un tranformateur d'impédance non 
monotone avec des sections de longueurs différentes. 
Figure 2-15 NouveiIe topologie miniature d'un transformateur 
d'impédance. 
Dans Ieurs travaux pionniers, les auteurs russes [24]-1263 ont étudié intensivement les 
propriétés de ces transformateurs et ont établi les régies générales et les outils de la 
conception. Au début de cette présente décennie, les topoIogies miniatures (voir figure 
2.15) ont levolutionné le monde de transformateurs non monotone [Iq,  [273. Une étude 
comparative sur les propriétés caractéristiques des différentes topologies a été faite dans 
[28]. Leur limitation dans l'adaptation des charges complexes a été décrite par Rosloniec 
[lj]. Toutes ces références mentionnées tracent les inconvénients suivants : 
Adaptation de charges résistives, uniquement. Ceci Limite l'utilisation de ces 
topologies à un cas particulier; 
Un nombre N suffisant de sections uniformes en cascade de longueurs 
approximatives hd4 est normalement exigé dans la conception. Ceci a pour effet 
d'augmenter énormément la taiiie du transformateur utilisé et introduire des pertes 
considérables à des tiéquences élevées; 
Faible adaptation aux extrémités de fa bande de Kquences du travail [12], [14]. 
Manque de modèIes adéquats des discontinuités et de leurs effets. Ceci rend diniciIe 
de simuler avec précision, les performances de ces topologies dans les bandes de 
Eéquences élevées. 
Les avantages de ces topoIogies sont Les suivants : 
1 - EUes ont les caractiristiques des stnictrrres de f h g e  passe bande; 
2- EIies sont facilement réalisables en technologies de circuits pIanaÎres. 
2.4.2 Lignes de transmission non uniformes "tapered transmission 
Dans la  section précédente, nous avons présent6 Ies ciBiErentes topologies des 
transformateurs d'impédance ii sections tt&ormes en cascades. Ces topoIogies sont 
caractérisées par les dimensions physiques énormes qui limitent leur utilisation dans la 
conception des circuits intégrés. De plus, les effets parasites introduits par les 
discontinuités ont une grande influence sur Les performances électriques de ces 
topologies. Ml  de pallier à ces Iimitations indésirables, un transfert a été effectué vers 
I'utilisation des Lignes non uniformes dans la conception de transformateurs d'impédance 
micro-ondes [9]-[If]. Une représentation schématique d'une Ligne de transmission non 
uniforme est montrée sur la figure 2.16. 
Figure Z 16 Ligne de tranm*ssion non uniforme de longueur physique L 
et d'impédance caractéristique Z(z). 
Dans I'état actueI de la recherche, la conception des transformateurs d'impédance à lignes 
de transmission non uniformes est faite seIon deux techniques. La première technique est 
basée sur une méthode d y t i q u e  afin de résoudre l'équation différentÏeIIe étabiie entre le 
coefficient de réflexion d'entré I'a et L'impédance cractéristique Z(z) d'une Ligne de 
transmission non uniforme donnée [I21-[Ml. Pour un coefficient de réflexion rV) désiré, 
le pmbIème de conception se réduit, en général, à un calcul dinicile de Z(z). Vu la 
dificuité de foumir une solution andytique convenable pour un ry) arbitraire, 
l'utilisation de cettte technique reste cependant Limitée à l'analyse et la conception des 
lignes à formes particulières [14]. Les topologies les plus répandues qui en décodent 
sont: la ligne exponentielle, la ligne triangulaire, la ligne quadratique. et la Ligne 
klopfenstein [4],[14],[29]. Ces topologies peuvent nous servire dans la transformation 
des charges résistives, uniquement. Les figures 2.17 et 2.18 montrent les profils de deux 
topologies les plus importantes. 
Figure 2.17 Topologie d'mie ligne de trammission à forme exponentieue 
de longueur L et d'impédance caractéristiqne Z(z). 
Figure 2.1 8 TopoIogie d'une Ligne de à forme triangulaire 
de longueur physique L et d'impédance caract&istique 
La deuxième technique est basée sur la théorie de circuits électriques équivalents. Les 
règles fondamentales de cette technique sont raportées dans [30]. Des circuits électriques 
équivalents pour certaines Iignes non uniformes ont été établis dans [3 11. D'après [IO], 
sedes les lignes à forme parabolique peuvent être utilisées pour adapter des charges 
complexes particulières sur une bande étroite de fréquences. Les figures 2.19 et 220 
montrent les topoIogies de deux Lignes parabolique tandis que leurs circuits électriques 
équivalents sont présentés sur les figures 221 et 2.22, respectivement. 
Figure 2.19 TopoIogie d'une Ligne de transmission à forme parabolique 
terminée par une impédance série ZL=RL+l/jaCL (RL>&). & 
est Ia résistance hteme de la source, 
Figure 220 Topologie d'une ligne de tnnsmission à forme parabolique réciproque 
terminée par une admittance Y, avec (R,<%). 
Figure 2-21 Cimnt électrique écpivdent de Ia iigne de ~ s s i o n  parabolique 
présentée sur la figrne 2.19. 
Figure 2.22 Circuit électrique équivalent de la ligne de transmission parabolique 
réciproque présentée sur la figure 270. 
lusqu'à présent, la plupart des travaux publiés sur les lignes non uniformes faisaient 
références à des modèles simplifiés dont les pronls de leur impédance caractéristique sont 
des fonctions croissantes ou décroissantes de la position z Cette limitation dans les 
pronls a une grande Muence sur les performances électriques de ces topologies. Notons 
que toutes ces lignes ont les caractéristiques suivantes : 
1- A I'exception de la Ligne parabolique [IO], les Lignes non uniformes connues peuvent 
être utilisées pour adapter les charges réelles seulement; 
2- Pour une aès bonne adaptation, les longueurs physiques de ces topologies deviement 
comparables à la Iongueur d'onde à la néquence d'intérêt [Ml. 
Les nisons principales de ceci peuvent être expliquées par : 
1- La ciBiculté de fournir, seion le besoin de i'application, des soiations malytiques 
convenables [I3]; 
2- La diniculté d'obtenir le circuit électrique équivaient d'une Ligne de transmission à 
forme arbitraire [3 11. Un tel circuit, s'il existe, permetterait de prévoire correctement 
le comportement et les performances de la ligne correspondante dans une application 
d'adaptation donnée; 
3- L'absence d'une technique bien développée pour la conception de nouvelles 
topologies des transformateurs d'impédance utilisant les lignes de transmission à 
formes arbitraires et ceci pour diverses applications. 
Comme la géométrie d'une ligne de transmission non uniforme reflète ses 
performances, une ligne de transmission à forme géométrique arbitraire peut avoir les 
performances et les carctéristiques désirées. Une amélioration de la situation nécessite 
dors des efforts majeurs vers In conception de nouvelles Iignes à formes arbitraires pour 
s'en servire dans une variété d'applications. Ces Lignes pourraient constituer une librairie 
de composants "database models" qui nous permet d'associer à chaque appkation le 
composant convenable. Cette idée nous est parvenue à L'esprit grâce a la technique 
numérique que nous avons développée pou. l'analyse des Lignes de transm*ssion à formes 
arbitraires. Cette technique nous a permis d'explorer le comportement de plusieurs Iignes 
non uniformes pour différentes applications. Nous avons combiné cette technique avec 
un algorithme d'optimisation pour constituer une approche puissante de CAO des 
transformateurs d'impédance à formes arbitraires. Cette approche de synthèse que nous 
avons déveIoppée n'a pas 6t6 réalisée auparavant, et elle présente un grand intérêt 
scientifique et technique. 
Ann de pouvoir bénéficier des propriétés avantageuses des noweffes Lignes à formes 
arbitraires, nous avons utilisé ces lignes dans la conception des ctansformateurs 
d'impédances en technoIogÏes planaires, Les figures 223 et 224 montrent 
respectivement, Ies pronls de deux transformateurs ai formes arbitraires en technologies 
micro-ruban et guide d'onde copIanaire. 
Figure 2.23 ModèIe d'un transformateur d'impédance à forme 
arbitraire en technologie micro-ruban. 
Figure 2.24 Modèle d'un transformateur d'impédance a forme arbitroiR 
en technologie de guide d'onde coplanaire. 
Ces nouvelles topologies des transformateurs d'impédance offient les avantages suivants 
[47l : 
Adaptation sur une large bande de fiQuences (charges d'impédances quelconques); 
É~imination des discontinuités et de leurs effets; 
Dimensions physiques réduites. Ce qui permet d'éviter les pertes et &duire l'espace 
occupé dans les circuits intégrés; 
Réalisation facile avec les technologies avancées MMICMHMIC. 
Un bon choix de transformateurs d'impédance dans les systèmes micro-ondes 
permeneni-t de minimiser les pertes, simplifier les formes, améliorer les performances 
électriques et éliminer les effets pansites introduits par tes discontinuités, d'ou 
L'importance de ces nouvelles topologies. 
Dans la suite, nous allons expliquer l'approche proposée pour la conception de tels 
transformateurs. Les contributions majeures apportées par cette approche sont aussi 
déaites, 
2.5 Approche de conception des nouvelles topologies de 
transformateurs d'impédance micro-ondes 
L'étude du comportement d'un circuit micro-ondes donné est un problème 
d'anaiyse, que L'on peut aborder avec toute la précision des différentes techniques de 
simulation ou par tes méthodes expérimentales. La conception d'un circuit ayant un 
comportement prescrit est un probléme de synthèse, plus diEde, puisqu'évidemment on 
ne saurait concevoir un circuit qu'on ne pourrait pas andyser. Comme, de nos jours, les 
outiIs de CAO représentent une tâche préaIabIe pour la modéüsation et Ia réalisation des 
nouvelles composantes micro-ondes, le déveIoppement de Ieurs éIéments constitutifs est 
dors d'une importance fondamentale. 
Aujourd'hui, les nouveaux logiciels commerciaux ofnent des méthodes perfomantes 
d'analyse et de caractérisation de circuits passifs micro-ondes. Les Logiciels Momentnm 
et HFSS en sont des exemples. Ces logiciels utilisent des méthodes purement 
numériques où l'analyse des circuits passifs nécessite une discrétisation tridimentionnelle 
des champs électromagnétiques T"ee Dimensionnal Electromagnetic anci Full Wave 
Analysis". Cependant, l'espace mémoire énorme et le temps d'exécution long (CPU 
tune and memory storage) sont parmi les inconvénients qui Limitent leur utilisation dans 
la conception de ces circuits. Pour éviter cette limitation et bénéficier d'une approche 
puissante de conception des transformateurs d'impédance en technologies planaires, nous 
proposons l'approche itérative suivante : 
Les spécifications et les performances désirées d'un transformateur d'impédance sont 
défines dans une technologie donnée. Une solution de départ (Iigne non uniforme) est 
lancée grâce a une procédure systématique de modélisation des lignes de transmission 
non uniformes. L'analyse de cette ligne est faite a l'aide d'une technique rapide de 
simulation et qui sera le sujet essentiel du chapitre trois. Les caractéristiques obtenues de 
la Iigne sous test sont analysées et comparées aux spécifications définies au dépiut. Dans 
le cas où les résultats ne satidont pas les performances désirées, on refait l'analyse et on 
revérifie Ies résultats après avoir modifier les dimensions physiques de la Ligne. On note 
qu'un certain nombre d'itérations est nécessaire pour atteindre Ies spécifications vouiues. 
Cette tâche peut être! accornpIie grâce a une technique d'optimisation connue par 
excellence dans la résolution du problème de mhbÏsation d'une fonction objective bien 
défie- La figrne 225 présente L'algorithme de I'approche proposée pour Ia conception 
des noweff es topologies de nansformateurs d'impédance. 
Notons que L'utilisation de l'algorithme d'optimisation dans cette approche représente 
une tâche immense requiert sowent outre I'engin de calcul, des approches rigoureuses de 
modélisation des Iignes à formes arbitraires pour accélerer le processus de convergence et 
guarantir la précision de la solution obtenue. Cependant., beaucoup de critères ont été pris 
en considération lors du déveioppement de cette approche de CAO. Parmi ces critères, 
on cite le temps d'exécution, l'espace mémoire, la stabilité numérique et la convergence 
du processus d'optimisation. En effet, les travaux effectués a l'intérieur de cette approche 
mettent I'accent sur ces performances, et ils apportent les contributions suivantes : 
1- Le développement d'une technique numérique ayant les caractéristiques d'un logiciel 
de CAO pour la simulation d'une ligne de transmission à forme arbitraire [Ml. Cette 
technique est caractérisée par: le temps d'exécution court, et de sa précision dans 
l'anaiyse des structures planaires relativement complexes. Cette technique nous a 
permis d'explorer les performances et les caractéristiques des nouvelles lignes non 
uniformes. Ces nouvelles lignes constituent les solutions de base de départ pour 
diverses applications d'optimisation [6q. Selon notre expérience, l'association de 
cette technique avec l'algorithme d'optimisation donne une efficacité très puissante 
pour concevoir des nouvelIes composantes passives micro-ondes; 
2- Le developpement d'une nouvelLe procédure de modéu'sation des lignes de 
transmission à formes arbitraires. Cette procédure permet de générer, selon le besoin 
de I'application, une ligne arbitraire avec un nombre réduit des paramètres [47j. Ceci 
nous a permis de lancer I'optimkation avec des sohtions adéquates de départ 
permettant d'accélérer la convergence de I'approche proposée. De plus, cette 
procédure que nous avons développée constitue un état avancé du processus de 
modélisation des Lignes de tranmission non uniformes arbitraires. Aussi, ces 
nouvelles Lignes apportent une éiégance a [a conception assistée par ordinateur des 
circuits passifsp vu la simplicité de Ieur modéIisatioa. 
3- Cette approche de CAO est collstituee par un algorithme de simulation imbriqué dans 
un aigorithme d'optimisation. 11 était indispensable de minimiser le nombre d'appeIs 
de I'algorithme de simuiation et par conséquent le nombre d'itérations lors d'une 
application d'optimisation donnée. Cette tâche a été réalisée @ce à l'efficacité de la 
procédure de modélisation appuyée par des programmes uiformatiques bien 
optimisés. Ce qui permet de réduire le temps de conception et permet aussi d'assurer 
L'efficacité et la stabilité de l'ensemble des algorithmes. Selon notre avis, cette 
approche de conception des circuits passifs a apporté un progrès qualitatif 
extrêmement important, aussi bien sur le fond que sur la forme, pour répondre aux 
besoins actuels de la conception des circuits pIanaires intégrés (MHMIC/MMIC) pour 
tes systèmes de communication (satellite, téléphone cellulaire, radio mobile, etc.). 
4- La conception et la rédisation, pour la premières fois à notre co~aissance, des 
nouvelles topologies des transformateurs d'impédance et des strucures de tiltrage 
large bande plus performantes que les topologies classiques et L'utilisation de ces 
topologies dans ta conception des dispositifs micro-ondes [4T,[65]. Les résultats 
obtenus [4v démontrent la faisabilité et h té rê t  potentiel des lignes de transmission 
à formes arbitraires pour I'utilisation multiple. Cependant. pour les deux types 
d'application envisagés, les points clés sont maintenant clairement établis et des 
performances très intéressantes sont atteintes avec Les lignes de transmission à formes 
arbitraires. D'où I'impoaance de ces noweiles topologies. 
La lunitation de cette approche est la suivante : 
1- L'approche proposée est consacrée à I'analyse et la conception des strcutures de 
transmission non d o r m e s  "smooth varying profnes" en technologies pIanaires. 
Cette restriction limite sa validité dans Ia conception et la modéIÏsation des transmons 
non uniformes avec des discontinuités abruptes. 
f Performances désirées 
dans une technologie 
Modèle de départ 




Mise à jour des variables 
Ajustement des paramètres 
N Algorithme de Flecher-Reeves 
Sotution finale 
(ligne à forme arbitrahe) 
Réalisation physique et validation 
du modèle par Ies mesures 
expérimentdes 
Figure 225 Algorithme de L'approche proposée pour la conception 
des noweites topoIogÏes de tIiinsformateurs 
d'impédance micro-ondes. 
2.6 Conclusion 
Dans ce chapitre, des généralités sur les techniques utilisées pour la conception 
des circuits d'adaptation d'impédance micro-ondes ont été présentées. Les différentes 
topologies des tnnsformateurs d'impédance les plus connues ont été aussi discutées. Les 
transformateurs d'impédance à sections uniformes en cascade offrent l'adaptation sur une 
bande sélective de fréquences. Cependant, ils sont appiicables pour les charges résistives. 
uniquement. Les lignes non uniformes déjà connues, opèrent sur des larges bandes pour 
des applications particulières. L'inconvénient majeur de ces Lignes réside dans leurs 
dimensions physiques énormes. Avec L'avancement des procédks de fabrication 
M(H)MIC, les lignes arbitraires deviennent de pIus en plus disponibles pour une variété 
d'applications. L'algorithme de l'approche proposée pour la conception des nouvelles 
topologies de transformateurs d'impédance a étk introduite. Dans le chapitre qui suit, la 
technique numérique de simulation et Ies détds de la méthode utilisée seront présentés. 
De même, les résultats d'analyses et les résultats mesurés seront comparés et discutés. 
CHAPITRE III 
A CAD-SUITABLE APPROACH FOR THE 
ANALYSIS OF NONUMFORM MMIC AM) MHMIC 
TRANSMISSION LINES 
ArùcIe publié dans 'IEEE h a c t i o n  on Minowave Theory and Techniques, Vol. 44, 
No. 9, pp. 16 14-1 6 17, September 1996'. 
Ali H Hamade, Ammat B. Kouki and FadheI h1. Ghannouchi 
École Polytechnique de MontréaI, Case Postal 6079, Succ. *Centre ViIIe" 
M o d a l  (Québec), Canada H3C 3A7. 
Les Iignes de transmission non uniformes ont été utilisées dans une variété d'applications 
notamment dans la conception des transformateurs d'impédance [13], [32], [33], des 
coupleurs directio~els large bande [LI], [34], 051 et des interconnexions de circuits en 
technologie à grande échelle d'intégration [36], [371. Toutes ces applications nécessitent 
des techniques d'analyse et de conception bien développées. Depuis les années 
cinquante, des techniques analytiques ont été développées pour l'analyse et la conception 
des Lignes de transmission non uniformes. Avec ces techniques, le coeEcient de réflexion 
et L'impédance caractéristique d'une ligne non uniforme donnée sont reliées par une 
équation différentielle du second ordre "Riccati-Type Equation". Malheureusement, 
cette équation différentielle n'admet pas des solutions analytiques [13]. Dans le cas 
général, la négligeance du terme non linéaire est nécessaire pour aboutir a des solutions 
approximatives [13], [3 81-[40]. Vu la difficulté qu'engendre la résolution de l'équation 
diffërentielIe mentionnée, les techniques d'analyses numériques sont souvent appliquées 
[36], [37 1, [JI], [a]. La plupart de ces techniques considèrent la ligne non uniforme 
comme étant composée des sections uniformes en cascade [36], [3q,  [42]. Cependm le 
temps de calcul, la convergence et la précision des résultats dépendent largement du 
nombre des sections utilisé. Ceci rend non précis les résultats de simulation du fait qu'un 
grand nombre de sections d o r m e s  doit être pris pour modéliser correctement une ligne 
de transmission non uniforme à prof3 continu. Une autre technique a été développée 
pour caractériser une ügne de transmission non uniforme par la résolution des équations 
de télégraphiste [43]. Cette technique est basée sur la méthode de moments utilisant les 
polynômes de Chebychèv comme fonctions de base pour représenter la tension et te 
courant sur la Ligne considérée. La précision de cette méthode se dégrade rapidement 
dans Ies bandes de fréquences éIevées. Cette dégradation est due à la nature de ces 
polynômes qui ont une distribution fixe 5n-r Ie domaine spatial, dors que les variations 
des ondes deviennent de plus en phs  importantes au fur et à m e m  que la Wquence 
augmente. L'utilisation d'un grand nombre de fonctions de base sera dors nécessaire 
pour assurer la convergence et la précision de cette technique. Ceci à pour effet 
d'augmenter énormément le temps de calcul et l'espace mémoire durant I'analyse. Afin 
de paILier à cette iirnitation, une nouvelle technique numérique a été développée [el, [45] 
pour l'analyse des Lignes de transmission à formes arbitraires. Cette technique est basée 
sur la méthode des moments afin de résoudre L'équation de propagation associée à une 
ligne arbitraire donnée. Avec cette technique, la clé pour une solution efficace et précise 
est la représentation appropriée de la tension et du courant sur la ligne de transmission 
considérée [46]. Pour cela, les fonctions de base doivent être continues, intégrables et 
doivent présenter des distributions similaires à celles des ondes dans le domaine 
d'utilisation. Afin d'accomplir cette tâche, des nouvelles fonctions de base à forme 
exponentielle ont été choisies en fonction de la fréquence et de la position. Notons, que 
ce choix de fonctions de base a permis d'éliminer Le phénomène de discontinuité dans les 
profils de la tension et du courant causé par L'utilisation des fonctions de base 
conventionnelles [46]. De plus, ta dépendance néquentielle des fonctions de base 
choisies nous a permis d'analyser des structures dativement compIexes avec un nombre 
niduit de ces fonctions. La technique développée est valide pour des structures TEM ou 
quasi-TEM [Ml-[46] où la définition de l'impédance caract6ristique Z, et la constante de 
propagation y est bien établie et en absence de tout mode d'ordre supérieur. Les 
géométries auxquelles cette technique est applicable doivent avoir des variations tentes de 
sorte à ne pas exciter des modes d'ordre supérieur (ce qui est le cas pour les 
discontinuités). Les résultats présentés dans ce chapitre regroupent Les Iignes non 
uniformes en technologies micro-ruban et guide d'onde coplanaire. Ces résultats ont été 
vérinés par les mesures expérimentales et par comparaison aux résultats obtenus par le 
logiciel MDS pour des modèles variés. La précision des résultats d'andyse, le temps 
réduit de calcds et Ia convergence rapide ont permis à cette technique de dévenir 
1'éIément essentiel de l'approche proposée pour Ia conception des circuits d'adaptation 
d'impédance et de fXtrage micro-ondes. 
ABSTRACT 
A new method of moment-based formulation hr the solution of the teiegraphe's 
equations in nonuniforni transmission h e s  is presented. Entire domaine basis hctions 
that have buiit in a fiequency variation are used to cover wider fkequency and physical 
dimension ranges. The results obtained using the proposed formulation are vaiidated by 
comparaison to those obtained by a CAD package and to measured data DifEerent 
nonuniform Iïnes in microstrip and coplanar technologies on monolithic 
microwave/millimeter wave integrated circuit (MMIC) and nllnianniDzed hybrid 
microwave integrated circuit (MHMIC) substrates are investigated with an application to 
the design of a matched taper transition in MMIC coplanar Eue. 
3.1 INTRODUCTION 
Over the past severai years considerable work has been carried out in the area of 
microstrip discontinuity modehg . More recentiy , CAD-suitable discontinuity models 
for coplaoar transmission h e s  have been derived [48]. As a redt ,  a f& amount of 
CAD-onented modeis of various discontinuities is now available. However, by contmst, 
littie work has been done in the area of n o n d o m  transmission lines modehg except 
for costly Fully three-dimensional (3-D) field simulators, the numerical approach 
described in [49] and [43], or the analytical solution for single-line exponential tapen 
(see for example [SOI). Consequently, CAD models for nonuniform transmission Iines 
are very Limited and even for the few that exist, nich as for example the linearly taperd 
microstrip h e ,  have Limitation, i.e., the ratio of the taper's Iength to the difference in 
width must be smaiier than 0.6 [XI. In the case of nonuniform coplanar transitions, no 
CAD models are available at ail. In many cases, one is therefore left with a tedious and 
time-connrming cascading approach as the oniy option. 
[n this paper, a new f o d a t i o n  of the n o n d o m  transmission line problem is 
presented. The proposed approach is applicable to any guiding structure whose 
fundamental mode can be treated as a quasi-TEM mode. In particda., a number of 
nonuniform microstrip and coplaniv waveguide transitions wiii be anaiyzed to ihstrate 
the method. The accuracy of the proposed technique is validated by comparaison with 
the results of a CAD package, using bdt-in modeIs where applicabk and cascading 
otherwise, and with measured data 
3.2 FORMULATION 
A shematic representatiort of a nonulllform section of a quasi-TEM supporting 
transmission Line is shown in Fig. 3.1. For the fundamental mode, the propagation in 
such a structure can be descnbed in terms of the teIegraphers7 equations with frequency 
and position dependent line parameters, namely 
where f is the fiequency and Z and Y are the per-unit iength impedance and admittance 
of the Line, respectively. These panmeters are assumed to be known from the line 
geometry at a given z position and fiom the kquency. For microstrip Lines, the accurate 
cIosed fiom expressions in [52], including dispersion effects, are used while for copIanar 
h e s  the expressions in [53] and [54] are employed. For other guiding stnictures, where 
no closed form expressions are available, these parameters can be computed by one of a 
number of different numericd techniques with varyùig degrees of accuracy and 
computationd cost. It is important to note that these parameters are in general complex 
of the fonn 
This dows  us to include Iosses due to f i t e  conductor conductivÏty and thichess 
through the resistance terni, as weii as those due to dielectrics through the conductance 
tem. The per-mit Iength parameters RLCG cm be computed from the basic 
transmission he ' s  constants [52] (characteristic impedance : ZO , phase constant : P. 
attenuation constant due to conductor loss : a,, attenuation constant due to dielectric 
loss : a;, ) at a given z position as follows : 
Next, we proceed to formulate a method of moment solution of the coupled equations in 
(3. L). The key to such a solution is the accurate representation of the unknown curent 
and voltage dong the line. First, we note that a conventionai subdomain b a i s  functions 
(partially overlapping) expansion approach wodd not work here. This is due to the 
discontinuity that wodd result in either the current or voItage as a consequence of the 
derivative with respect to r and the couphg  of (3. I ). Therefore, an entiredomain basis 
functions f o d a t i o n  is needed. 
In the present approach, we propose to use kquency-varying basis functions by 
expanding the currents and voltages in ternis of forward and backward waves with 
different wavenumbers such that 
where, {ai,bi,ci,di} are unknown coefficients and where the frequencydependence 
btdt in the propagation constant yi = ai + j '  . Note that the expansion in (3.4) is not a 
spectral representation since the set of propagation constants {yi) Ïs not rdated to the 
spatÏaI coordinate r and the h e  Iength L, but ratha to the h e ' s  cross-sectional 
dimensions at a set o f  points {ri} dong the Iuie and to fkequency. Note dso thai, in the 
Limiting case of uniform Le, onIy one set of basis functions, namely 4 and Bi, will 
suîEce to solve the problem exactIy for al1 fkquencies. 
Substituthg (3.4) into (3.1) and testing with F, and Bn , we obtain a matrix 
equation whose entries are given in tems of the following huer products : 
where the inner product definition used is 
The tems of (3.5a) are easily evaluated in closed form. However, to evduate the terms 
of ( 3 3 )  and (3.5~)  which involve the position-varying line parameters, a slightly 
ciiffixent procedure is folIowed. First, the total line Iength is subdivided in to M equd 
segments (see Fig. 3.1). Then, the per-unit length parameters Y( f, r)  and Z( f, r) are 
represented by a piece4se hear  ftmction nich that, at the given tiequency f and over 
the mth segment we have 
where Aym,AZm,BF and B,, are computed fiom Y ( ) Y ( + ) Z ( Z )  and 
( + )  The integrais of (3.31) and ( 3 3 )  can then be written as sums of the generd 
fonn 
where f (r) and g(z) represent combinations of the functions 4 and Bi. Conseguently, 
closed form expressions for these integrais are easily obtained in tems of the known 4, 
and 8, coefficients at each fiequency. 
It shodd be noted that the integrais in (3.5) involving eV, and B, have denominaton 
of the form (Yi, - Yn,i) . For the case of yi = y,, which arises when i = n or when the 
sarne geometric parameters of the line are repeated at diffierent positions, we can show 
that these integrais have nnite vaiues which can be used in the numericai computations. 
However, due to the E t e  precision of computers'arithmetic, care must be taken for the 
cases when i # n and yi z y, to avoid ovedow erron. This cm be accomplished by 
choosing a distinct set of yi through a hear interpolation between the minimum and the 
maximum vaiues of y associated with the structure behg considered ; or by proper 
choice of a tolerance critenon on Iy i  - for which the integraIs are repIaced by their 
corresponding f i t e  values. 
With the rnethod of moments matrix thus fille& boundary conditions are appiied 
to compIete the system of equatiom and compute the scattering parameters of the 
nonuniform he. This is done by considering the termùial conditions shown in Fig. 3.1 
and which give : 
where Zol = ZO2 = 50 51. TO obtain the scattering parameters of the Line, we sohe the 
problem twice : once with 
and a second tirne with 
Using these resuits, and the S-parameters definition 
where Vg , is the voltage at port i when port j is excited and Voi is the excitation voltage 
at port i(vO = O for i * j) , we obtain the four S-parameters of the he. 
3.3 RESULTS 
The above approach has been implemented and tested on a number of structures 
using oniy a moderate number of b a h  fimctions (between 3 and 5) with good results. A 
wide range of Iinear w(z) = wl + micmsfrip tapers and sinusoidally- 
rnodulated periodie microstrip structures w(r) = wo (1- m cos(?)) were investignted 
and compared to MDS models [51] and to measured resuits with good agreement [451. 
Here, the effects of the conductofs Ioss, on the unit-ce11 of Fig. 2 in reference [45] are 
studied and the resuits for different strip thickness are shown in Fig. 3.2 
in addition to the microstrip transitions, tapers in ground-backed coplanar 
waveguide (CPWG) on a MMIC substrate and coplanar waveguide without a Iower 
ground plane (CP W) on a MHMIC substrate were andyzed. Shce no CAD mode1 exists 
for these transitions, cascaded sections were used in MDS to simulate the tapers. The S- 
parameters of both tapers resdting nom the present approach and the MDS simdations 
are shown in Fig. 3 -3 and 3 -4 for CPWG and CPW, respectiveIy. It is seen that as the 
number of cascaded sections increases, the MDS r e d t s  converge toward the resuIts of 
the present approach. in order to validate these resuits with measurement data, special 
tmit cells made of end-to-end tapers are needed to accomodate the fixed pitch of the 
probes wailable to us. One such ceII was fabricated on the MHMIC substrate and 
measured with a probe station and the HP8510 Network Anaiyzer. The resuits of the 
measnrernents are presented in Fig. 3.5. Excellent agreement between simulation and 
meastuements is seen which demonstrates the accuracy and validity of the proposed 
approach. 
Findy, an interesthg application of the present approach is in the design and 
anaiysis of matched transitions. Udike the microstrip h e ,  where substrate height must 
be varied if one is to obtain a matched taper transition [Sj, a combination of centraI 
conductor width ruid gap spacing variations make a matched taper transition much easier 
to accomplish in coplanar technology. For example, a SUS2 impedance c m  be obtained 
with (w = 01 38 mm, g = 01 mm) or (w = 0.414 mm, g = 0.6 mm) . htuitively, a matched 
transition would be obtûined with a linear taper in both w and g . However, given that 
the relationship between the impedance and w and g is not quite Linear, a more precisely 
matched transition cm be obtained with a linear taper in g and a quadratic taper in W .  
For the transition considered here, and for which the results are shown in Fig. 3.6, the 
quadratic transition is given by the equation : w(r) = O M  + 02382 - 5254r2. where w 
and g are Î n  mm. This pronle was obtained as foIiows : at each position dong z , &) 
is cornputed by linear interpolation between g ( ~ )  and g(~). With g(z) known and 
ked, w(r) is obtained by synthesiPng a 50Q he. A curve fitting of the redting set of 
points is then perfomed to determine the profile for w(r) . It was found that a quadratic 
polynomid yielded good Et of the profile of w(z) . 
3.4 CONCLUSION 
A new formulation using a method of moments approach with fkequency-varying 
basis fiuictions for the simulation of n o n d o r m  transmission Luies has been presented. 
The accmcy of the proposed technique was tested by cornparison to existing ernpb5ca.I 
models and to measured data The effects of f i t e  conductor thickness and conductivity 
have aiso been included and tested. Furthemore, the application of this technique to 
transitions in coplanar waveguides was demonstrated through the analysis of linear 
tapers, rnatched quaciratic tapers, as welI as the anaiysis and measurement of cells made 
of end-to-end tapers. The fact that the bais fùnctions used in the proposed approach 
build in the Eequency dependence of the current and voltage makes it possible to solve 
complicated structures with oniy a mail number of basis functions making the methode 
quite efficient. The speed and efficiency of the aigorithm used for numerical 
implementation of the method make it paaicularly attractive and pmcticd for CAD 
applications to simdate transitions in a wide range of transmission Iines. The main 
limitation of the present approach is the relatively smooth variation of the transmission 
line parameters (RLCG) required (Le., sharp discontinuity effects cannot be modeied at 
this stage). FinalIy, with such an efficient technique, circuit synthesis problems using 
n o n d o m  h e s  for variety of appIications are cumntiy undertaken. 
3.5 CONCLUSION 
Dans ce chapitre, une nouvelle technique pour la simulation d'une ligne de 
transmission à forme arbitraire a été présentée. De même, la formulation 
mathématique de la méthode des moments utilisée a éte encore présentée et discutée. 
Un grand nombre des structures planaires a été analysé par la technique déveioppée. 
Les résultats des simuiations ont été vérifiés par les mesures expérimentais et par 
comparaison aux résultats obtenus par le logiciel MDS. Les effets de I'épaisseur et 
de [a conductivité du ruban conducteur des structures micro-rubans sont encore 
discutés. L'extension de cette technique pour Ia simulation des lignes non uniformes 
en technologies coplanaires est démontrée à travers l'analyse des transitions linéaires, 
paraboliques et plusieurs d'autres des différentes formes. La dépendance 
fréquentielle des fonctions de base a donnée à cette technique une etficacité 
paaicuiière permettant l'analyse des structttres complexes avec un nombre réduit de 
ces fonctions. Cette technique est caractérisée par le temps de calcul réduit et de sa 
précision dans Ia simulation des structures de transmission en technologies planaires. 
Un temps d'analyse sur une station HP 712-80 de 71 secondes a été relevé pour les 
différentes structures présentées dans ce chapitre- Ce temps d'analyse a été basé sur 
100 points Wquentieis. Cette particularité a été trouvée intéressante pour utiliser la 
technique développée dans Ie contexte de CAO des transformateurs d'impédance et 
de nItrage micro-ondes à Iignes de transmission non dormes  arbitraires. De plus, 
la technique ahsi  développée nous a d'explorer Ies performances des 
nouvelles lignes de transmission non uniformes. L'étude des performances des 
quelques topoIogies sera le sujet essentiel du chapitre suivant. 
Figure 3.1 Schematic representation of the geometry of a 
nonunifonn hee  
Figure 3 2  S c a t t e ~ g  parameters of an end-to-end taper as hction 
of conductor thickness. y = 0.75 mm, hw = 35 mm, 
L = 5  mm, sr =IO, h=0.254 mm, tan8=0.0001, 
conductor a = 5.8 x 107 S/m. 
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Figure 3.3 Scattering parameters of a hear CPWG taper on a MMIC substrae- 
wl =O.2mm,gl=O.6 mm, w2=O.8 mm,g2=O.I mm, L=2mm, h=O.63S mm, 
Er = 12.9. ZI = 65.43 R, a = 27-48 R. 
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Figure 3 -4 Scattering parameters of a hear CPW taper on a MHMIC substrate. 
w1=0.1 mm,gl=0.6mm,w2=0.8mm,g2=0.1 mm,L=2Smm,h=0254mm, 
gr =IO,ZI = II8.08 R,Z2=402?R. 
Figure 3.5 Computed and meanned scatterhg parameters of an end-to-end CPW taper. 
wI=0.1mm,gl=0.6mm,w2=0.8mm,g2=0.1mm,L=10mm,h=015mm, 
Er =IO. 
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Figure 3 -6 Scattering parameten of a rnatched taper aansition in CPWG. 
wI =0,138 mm,gI=0,1 mm, w2= 0.414 mm, g2 = 0.6 mm, L = 2.0 mm, h=0.635 mm, 
E, =L2.9,ZI =Z2= 50 R. 
ÉTUDE DES PERFORMANCES DES NOUVELLES LIGNES 
DE TRANSMISSION NON UNIFORMES 
4.1 Introduction 
Le développement rapide des systèmes de communications exige l'utilisation de 
nouvelles stnictures de micro-ondes pour diverses applications. Cette 
nécessité pour la mise en place d'une variété des structures passives et actives conduit B 
I'emploi des méthodes d'analyse numérique pour construire des logiciels de CAO. 
L'importance de CAO est de diminuer les coûts excessifs de fabrication, réduire le temps 
de production et optimiser I'ensemble des performances de nouvelles structures micro- 
ondes. D'autre part, pour faue la conception d'un système de transmission complet, des 
Iogiciek commerciaux ont été déveIoppés. Ces logicieIs s'exécutent avec des composants 
modélisés le plus souvent par des modèles électriques équivalents dont Ie domaines 
d'applications sont très Iimités. Ceci est attribué au fait qu'il y a de nombreux 
composants passifs micro-ondes dont le comportement n'est pas bien connu. C'est Ie cas, 
en particulier, des Lignes de transmission non uniformes arbitrairesS Ann de pallier à ces 
probIèmes et obtenir les bons modèles pour Ia simuiation avec les logiciels commerciaw, 
I'étude des performances des noweiies structures de transmission à formes arbitraires est 
don d'une grande importance. 
Dans ce chapitre, nous présenterons des nouvelles topologies de Iignes de 
transmission non uniformes. Aussi, nous discuterons égdement de leur importance dans 
la conception des circuits d'adaptation d'impédances micro-ondes. De même, les 
performances et les caractéristiques de ces topologies seront présentées. 
4.2 Nouvelles topologies des lignes de transmission non uniformes 
La conception des ~ o r m a t e u r s  d'impédance à Lignes non uniformes arbitraires 
représente un sujet de recherche très intense. D'autre part, I'utiüsation d'une technique 
d'optimisation dans l'approche de conception proposée exige un développement 
judicieux des composants performants atin de répondre a des applications entièrement 
nouvelles. Vu la dificulté qu'engendre l'utilisation des topologies conventionneIIes dans 
de nombreuses applications, L'étude des performances des nouveIIes structures non 
uniformes constitue la base essentielle pour une optimisation hctueuse. L'obectif visé 
de cette étude est de déterminer en priorité tes topologies qui ont des caractéristiques 
permettant d'accélérer le processus de convergence de la technique utilisée. Ensuite, ces 
topologies seront utilisées dans la conception des modèles variés. 
Afin d'atteindre notre but, une étude approfondie portant sur les propriétés 
caractéristiques des nouve1Ies lignes non uniformes a été faite dans [65], [66]. L'étude 
que nous avons proposée consiste à calculer I'impédance d'entrée &(O d'une ligne non 
uniforme donnée, vue par l'une de ses extrémités quand I'antre est connectée à des 
charges de différentes impédances. Une telIe étude nous a permis de surveiIIer les traces 
effectuées par Zi,(f) en faisant varÏer Ies paramètres physiques de Ia ligne considérée. 
Comme dans une appIication donnée, Ie nombre des simulations re@s dépend Iargement 
de Ia géométrie proposée, Ie choix des Iignes à formes simples représente une grande 
importance du fait qu'a apporte une diminution considérable du temps de cdcds. Dans 
cette approche, la technique numérique développée dans le chapitre trois était I'outil 
majeur uti[isé pour accompk cette tâche. L'efficacitg de cette technique nous a permis 
17étude de plusieurs structures des différentes formes. Seules quelques structures ont pu 
données des propriétés intéressantes. P d  ces structures on cite la Ligne sinusoïdale, la 
iigne sinuso~daie récipropque et la Ligne de transmisssion à forme arbitraire "Arbitrary 
Nonuniform Transmksion Line". Les performances et les domaines d'applications de 
ces nouvelles topologies seront présentés par la suite. 
4.2.1 Section d'une ligne de transmission sinusoïdale 
Une représentation schématique d'une Iigne sinusoïdale en technologie micro- 
ruban est montrée sur la figure 4.1. La largeur du ruban conducteur varie avec la position 
z selon l'équation suivante: 
où w, est la largeur moyenne du conducteur, m est l'indice de modulation et L représente 
la longueur physique de la ligne. La simplicité de cette topoIogie réside dans le f i t  que 
pour une valeur donnée de m, deux paramètres indépendants (w,, L) peuvent décrire 
complètement sa géométrie et par conséquent ses performances électriques. Cette 
particdarité intéressante a apporté une aide précieuse pour déterminer Les propriétés 
avantageuses de cette topologie. 
Afin d'obtenir Ies caract&ktiques de cette ligne, nous avons appliqué L'approche 
proposée sur de nombreuses charges de différentes régions de L'abaque de Smith. Nous 
avons pu démontrer [653 que cette topologie est capable de transformer les charges des 
régions I et II (vou figure 42) en d'autres charges différentes selon m e  équation de la 
forme: 
Figure 4.1 Représentation schématique d'ttne Iigne sinusoïdale 
en technologie micro-ruban. 
où k, et k2 sont deux nombres réeIs tek que k, > 1 et k, # O. Le  domaine d'application 
de cette topologie comme un transformateur d'impedance est présenté sur la figure 42. 
Notons que la relation (4.2) est tout à fàit similaire à celIe du transformateur L-C (voir 
topologie de la figure 2.9 du chapitre deux). De plus, me  comparaison avec la ligne 
parabolique (voir topologie de la figure 221), montre que la topologie proposée admet 
des caractéristiques plus avantageuses. Ceci est justifié par le fGt que la topologie 
parabolique est pricipdement utilisée pour transformer les impédances séries RC en 
d'autres impédances de même type. Autrement dit, pour une charge d'impédance 
ZL=RL+l/joC, I'hpédance d'entrée de la ligne parabolique est donnée par [l O] : 
où k est un nombre del plus grand que l'unité. Cette restriction importante limite la 
vaIidité de Ia topologie paraboIique dans ia transfomation des impédances RC en 50R. 
Une inductance en série avec la ligne parabolique devient dors nécessaire pour accomplir 
cette application d'adaptation [9]. Dans les exemples qui suivent, nous aiIons démontrer 
la validité de la topoIogÏe sinuso?dale pour cette application particuliére. 
4.2.2 Exemples d'application et validation 
L'expression obtenue pour Z,(Q et le domaine d'appIication de Ia Ligne 
sinusoïdaIe ont étt5 validés par de nombreuses SmtulationsIIS Les résuitats pubüés dans 
[653, [66] demontrent Ies propriétés avantageuses de cette topoIogie daos L'adaptation de 
charges quelconques. Quelques résultats seront pdsentés dans cette section vu de leur 
importance dans Ia validation de l'équation (4.2). 
Dans un premier exemple, le tabieu 4.1 montre fa variation de Z,(Q sur la bande (3.0- 
5.OGHz) d'une Ligne sinusoTdde des paramètres ~ ~ 0 . 0 2 8  cm, L=1.012 cm. m=0.24 en 
technologie micro-ruban (q=2.33, h=20 mil). L'impédance de la charge Z a été définie a 
4.0GHz comme étant une impédance complexe de la forme 200-jlOO.O h. Les 
paramètres de cette transformation sont caiculés à la fréquence centrale de la bande et les 
valeurs trouvées sont les suivantes: k,=4.009 et A+= -738.007. 
Une autre application consiste à étudier les performances d'une topologie sinusoldale des 
paramètres w,=0.034 cm, k1.402 cm, m=024 en technologie micro-ruban (cr=2.33, 
h=20 mil). Une charge d'impédance 2, de valeur 200 +j 100.0 R a été définie à 4.0GHz . 
Le tableau 4 2  d o ~ e  la variation de Zi,(f) sur la même bande de fiéquences. Les vaieurs 
calculées pour k, et k, sont respectivement 3.987 et 296.559. 
Les résultats obtenus montrent aussi les performances atteintes par l'utilisation de la 
topologie proposée dans l'adaptation de ces charges à 5 0 R  Dans le premier exemple, un 
taux d'onde stationnaire TOS de 1.00353 correspondant à un coefficient de réflexion Th 
de - 55.077 dB a été calculé à la fkéquence 4.0GHk Ces valeurs ont été vaüdées par des 
mesures expérimentales et par comparaison aux résultats obtenus du Iogiciel Momentum. 
Des valeurs d a i r e s  ont été obtenus ( Momentum: -50.30239 dB, Mesure : - 47.2205 
dB). Dans le deuxième exemple, un TOS de 1.00747 correspondant à un coefficient de 
réflexion - 48.5776 dB a dté caicuiC à Ia Squence centrale de la bande. De même, des 
résuItats presque identicpes ont été trouvés (Momenhmi: - 43.99822 dB, Mesure: - 
38.5 1929 dB). 
Figure 42  Domaine d'application de la Iigne sinusoïdale 
comme un transformateur d'impédance (RL>Et& 
Tableau 4.1 Caractéristiques d'une ligne sinusoïdale des paramètres 
~ 6 0 . 0 2 8  cm, L=1 .O 12 cm, m=O.î4. 
Z,(f = 4.0 Ghz) 
RL= 200 R 3.0 Ghz 3.5 Ghz 4.0 Ghz 4 5  Ghz 5.0 Ghz 
CL= 0397 pF 
&,(il) calcule 57.6747 52.7236 49.8875 48.8î45 49.42 12 
RJR) Momentum 57.6086 52.6648 49.836 1 48.7803 49.3847 
L 
RJR) mesure 56.8764 52.1972 50.3 320 39.1 027 50.t23 1 
X;,(Q) C ~ C U ~ C  -32224 1 -15.91 13 O. 1355 t6.1926 32.5830 
X,(Q Momenîum -32- 1 3 05 -15.8039 0257 1 t 6330 1 32.74 13 
Xi,(ST) mesure -30.5 16 -14.232 0.3953 16.789 32.897 
Tableau 4.2 Caractéristiques d'une Ligne sinusoïdale des paramètres 
w,=0.034 cm, L= 1.402cm,.m=0.24. 
R;,(R) Momentum 66.300 1 55.86 18 50.6265 4920 12 5 13484 
1 
Xi@) Momentum -45.4748 -22.4054 O. t 040 22.12t7 452094 
I 
Xi,@) mesure -48.003 t -21 9712 03634 21,0517 49.08û4 
4.2.3 Section d'une ligne de transmission sinuso~dale réciproque 
Bien que la Ligne sinusoïdaie réciproque représente le schéma inverse de la ligne 
sinusoïdale, il apparaît sans doute que la présence de cette topologie est essentielle pour 
concevoir un système de transmission complet [4q. C'est le cas par exemples, du 
transformateur L-C et son inverse "reversed L-C transformer" [L2], la Ligne parabolique 
et sa réciproque "reciprocd parabok taper" [IO]. D'où l'importance de connaître les 
propriétés caractéristiques de cette nouvelle topologie. 
La  figure 4.3 représente schématiquement une ligne sinusofdaie réciproque en 
technologie micro-rubanan La largeur du ruban conducteur varie avec la position z selon 
l'équation suivante: 
où w, est la largeur moyenne du conducteur. rn est l'indice de modulation et L représente 
la longueur physique de la Ligne. 
Des essais numériques judicieux mettant en oeuvre les performances de la topologie 
citée, ont été réalisés sur différentes charges réparties sur le plan de L'abaque de Smith 
[651, [66]. Nous avons pu conclure que cette topologie est capabIe de t d o r m e r  les 
impédances des régions 1 et CI seIon i'équation suivante: 
où k, et k, sont deux nombres réels tek que k, c 1 et k, + O. Le domaine d'application 
de cette topologie comme un trawfiormateur d'impédance est donnée à la figure 4.4. II 
faut noter que les caractéristiques de cette topologies sont similaires à celles du 
transformateur inverse L-C ( topologie de la figure 2.10). De plus, la topologie proposée 
admet un domaine d'application pIus avantageux que Ia Iigne parabolique réciproque 
(topologie de la figure 222). Ceci est justifier par le fait que la topologie parabolique 
réciproque peut nous servir dans la transformation des admittances RL en d'autres 
admittances de même type. Cela signifie que pour une charge d'admittance 
YL=(l/RJ+(l/joLJ, i'admittance d'entrée est donnée par: 
où k est un nombre réel plus petit que I'unité. Cette caractéristique limite la validité de la 
topologie parabolique réciproque dans la transformation des charges d'admittances RL 
en 50 R. Une inductance en parallèle avec la ligne parabolique réciproque devient dors 
nécessaire pour cette application. Dans l'exemple qui suit, nous dons mettre L'accent sur 
Les performances atteintes par l'utilisation de Ia topologie sinusoïdale réciproque dans 
cette apphcation. 
Figure 4.3 Représentation schématique d'une Iigne sinusoïdde réciproque 
en techndogie micro-ruban. 
Figure 4.4 Domaine d'application de la Ligne sinusoïdale réciproque 
comme un transformateur d'impédance (R,<R& 
4.2.4 Exemple numérique 
Les propriétés caractéristique de la topologie sinuso.idale reciproque ont été 
validées par de nombreuses simulations. Parmi les résultats publiés dans [65), le tableau 
4.3 donne la variation de l'impédance d'entde sur la bande (3.0-5.OGHz) de la topologie 
réciproque des paramétres w,=0.27 cm, L4.187 cm, m=0.24 en technologie micro-ruban 
(~~=2.33, h=20 mil). Pour cette application, une charge d'impédance 2, de vaIeur 20-j 10 
R a été définie à 4.0 GHz. Les paramètres de transformation sont calculés et les valeurs 
trouvées à la fréquence d'intérêt, sont les suivantes : k,=0.4009 et &= 14.2282. De 
même, un taux d'onde stationnaire de 1 .O0508 conespondant à un coefficient de réflexion 
de -51.9136 dB a été calculé à Ia Mquence centrale de bande. Ces résultats ont été 
vérifiés par les mesures expérimentales et par comparaison aux résultats obtenus du 
logiciel Momentum. Des valeurs similaires ont été observées (Momentum: - 423335 dB, 
Mesure: -39.79048 dB). 
A cette étape, les résultats obtenus sont jugés suffisants pour mettre en oeuvre des 
nouvelles topologies ayant des caractéristiques similaires à ceIIes d'un transformateur 
d'impédance L-C. Bien qu'il admet les caractdristiques d'un résonateur sur une bande 
étroite de fiéquences, le transformateur L-C est applicabk pour adapter des charges 
d'impédances quelconques. Sa limitation majeure réside dans Ia difficulté de réaliser 
correctement ses éIérnents à des fiéquences micro-ondes élevées. Cependant, la mise en 
place d'un modèIe non uniforme pour I'élément L-C, constituenit non seulement une 
soiutîon efncace au problème technique de Ia réahatim mais aussi une shplification 
considérable dans la conception des modèles variés plus performants. Ceci paraît possible 
du fait que I'éIément L-C représente la ceilde de base des circuits d'adaptation 
d'impédance et de mtrage large bande [ZO]. Par analogie, nous dons utiliser la topdogie 
shusoïdde dans Ia conception des modèIes arbmaires Iarge bande pour L'adaptation des 
charges variées. 
Tableau 4.3 Caractéristiques d'une ligne sinusoïdale réciproque des paramètres 
w0=0.27 cm, L=1.187 cm, m=024- 
&,(O) Mornentum 33.1009 42.4265 50.7590 50.4663 40.6064 
Et,,(R) mesure 343547 43482 1 49.0353 47.844 1 38.7843 
I 
X,(Q caIcufe 1 f 3872 9.1466 -0.226 1 - 14.7057 24.845 1 
Xia(R) Momentum 1 1.7795 9.5073 -0.13 t0 -15.0414 25.3736 
X,(Q mesure 1 i ,0056 8.056 1 0.3 14 1 - 15.892 1 36.058 1 
4.2.5 Topologies 8i formes arbitraires 
On a vu que Ies topologies sinusoïdaies sont caractérisées par leurs formes 
géométriques simples. Cette simplicité nous a permis d'obtenir, par un choix simple des 
paramètres physiques bien spécifiés, les performances désirées. Les exemples traités 
montrent que l'étude du comportement de ces topologies peut être effectuée 
éventuellement par une analyse directe utilisant la technique numérique développée. 
Mais, dans un soucis de réduire le temps de production et compte tenu des applications 
visées, des techniques puissantes d'optimisation sont alors exigées. Avec ces techniques, 
les topologies sinusoïddes proposées peuvent constituer les modèles de base nécessaires 
pour obtenir les performances et les réponses désirées. En effet, selon L'application 
d'adaptation désirée, une topologie sera choisie au départ et l'obtention des performances 
voulues seront déterminées par optimisation des pararnetres physiques w,, , rn et L. 
D'autre part, vu que les topologies sinusoïddes ont des caractéristiques intéressantes a 
bande reIativement étroite, la mise en place de nouveIIes topoIogies large bande pour une 
variété d'applications constitue l'étape critique de I'évolution de Ia ligne de transmission 
non uniforme. En effet, notre but a été réalisé grâce à I7utiIisation des topologies 
sinuso'iddes dans la conception des diffërentes topologies à formes arbitraires. Pour ces 
applications, les caractéristiques obtenues pour les topologies sinuso'iddes nous a permis 
de générer les topologies arbitraires avec un nombre réduit des variables d'optimisation. 
Ceci a joue un rôle parthlier notamment dans la résolution du problème de convergence 
de la technique d'optimisation utilisée. La méthode de modeXsation et 1'0pti~sation des 
performances de ces nouvelles topologies sont ddcntes dans le chapitre cinq et ne seront 
donc pas exposées ici. 
Dans ce chapitre, une étude approfondie portant sur les propriétés caractéristÏques 
d'une famiI1e ou sous-classe de Lignes de transmission non uniformes modulées est 
présentée. Les domaines d'applications de ces topologies sont encore discutés. Ces 
topologies ont des caratéristiques intéressantes à bande étroite de fréquences. Par contre, 
eues sont appIicabIes pour adapter des charges quelconques. De plus, les formes 
géométriques particdières de ces topologies nous a permis de générer, avec un nombre 
réduit des paramètres, des nouveIles topologies à formes arbitraires pour les applications 
large bande. Dans le chapitre qui suit, la méthode de modélisation et les details de la 
technique utilisée dans la conception de ces topologies seront présentés. De même, les 
résultats de conception et les résultats mesurés seront encore comparés et discutés. 
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Nous avons présenté dans le chapitre deux, les différentes topologies des transformateurs 
d'impédance connues actueIIement. La majorité de ces topologies sont conçues à l'aide 
des sections uniformes de Lignes de transmission en cascade. Les dimensions physiques 
énormes, la perte ohmique considérable et les effets parasites causés par les discontinuités 
conductrice sont parmi les inconvénients majeurs de ces topologies. Cependant, la mise 
en place d'un logiciel de conception des lignes de transmission non uniformes arbitraires 
peut apporter non seulement des solutions à ces problèmes mais aussi de contniuer à 
L'ensemble des outils de CAO (conception assistée par ordinateur) par un nouvel élément 
Cette contribution est, à notre avis, d'un grand secours dans la conception des nouvelles 
composantes passives à géométries compacte ayant des performances supérieures à celIes 
des topologies classiques. 
Dans ce chapitre, nous proposons une nouvelle approche de conception des nouvelles 
topologies de &ormatetirs d'impédance à lignes de transmission non d o r m e s  
arbitraires. Cette approche est basde sur la technique numérique que nous avons présentée 
dans le chapitre trois et sur une technique d'optimisation basée sur la méthode du gradient 
conjuguée (Annexe B). Durant Ie développement de cette approche, nous avons pris en 
considération tous les critères et les caractéristiques réquis pour avoir un outil de 
conception complet Parmi ces critères on cite le temps de calcul, l'espace mémoire et le 
processus de la convergence. Pour cela, nous avons pu déveIopper une technique 
puissante de modélisation des ügnes à formes arbitraires. Cette technique nous a permis 
de constmïre les modèles de base nécessaires pour les différentes appücations 
d'optimisation. La Ligne sinusoTdaIe "Cosine-Moddated Lme" a été utilisée comme une 
ceMe  de base requise pour générer de nombreuses topologies arbiiraires avec un nombre 
réduit des variables d'optunisation. Ces nouvelles topologies sont caractérisées par lems 
dimensions physiques réduites, Ieur potentiaIité de supporter des puissances élevées et 
Ieur intégration fade avec les technologies pianaires M(H)MIC. De plus, eIIes o&nt 
l'avantage d'être applicables pour adapter Ies charges d'impédances quelconques. 
L'efficacité de I'approche proposée a été démontrée à travers la conception de 
nombreuses tranformateurs d'impédance à forme arbitraires en technologies planaires 
pour des charges variées. Les performances de ces nouveIIes composantes ont été 
vérifiées par les mesures experhentales et par comparaison aux résultats obtenus par le 
logiciel Mornennim. Nous avons utilisé ces topologies dans la conception de deux unités 
amplincatrices pouvant être utiüsées dans les systèmes de communications personnels. 
Les circuits d'adaptation en entrées et en sorties de ces amplincateurs ont été conçus af in  
d'obtenir un gain quasi-constant sur toute la bande d'opération (1.6-2.1 GHz). La 
réalisation pratique de ces amplificateurs a été faite dans le laboratoire du projet AMPLI 
utiisant la technologie M C .  L'excellent accord entre les résultats de conception et les 
résultats expérimentales affirme la validité de l'approche proposée pour l'application 
requise. Nous avons aussi démontré l'intérêt potentiel de Ia technologie copianaire où la 
présence d'une degré de liberté additionneBe a permis de contrôler les dimensions 
physiques de ces nouvelles topologies. 
D'aune part, comparé au temps d'analyse de ces topologies avec le logiciel commercial 
Momen- cette approche est caractérisée par un temps de calcul réduit. Ce facteur 
important apporte une particularité trés intéressante dans la conception des nouvelles 
topologies de tMnsformateurs d'impédance. L'utilisation de I'approche proposée pour 
concevoir d'autres composantes passives ayant différentes topologies est rendue possible, 
car la nouvelle conception évite l'utilisation des éIéments standards peu performants. En 
effet, I'efficacité et Ia simplicité de la technique de modélisation des lignes non uniformes 
arbitraires que nous avons développée ont permis de concevoir des nouvelles topologies 
des filtres micro-ondes du type coupe bande. La conception de ces composants sera Ie 
sujet essentie1 du chapitre sDt. Dans cette étude, nous aIIons proposer une approche de 
conception des noweiIes topologies planaires de nItrage coupe bande à géométries 
compacte plus performantes que les topologies conventiomeUes. 
This paper presents a novel procedm for the synthesis of broadband microwave 
impedance matching circuits using arbitrary nonuniform ~ s s i o n  Lines+ This 
procedure is based on an optimi7ation technique coupied with a fast and accurate 
n u M c a i  method for the simulation of arbitrary nonuniform transmission lines. Severai 
impedance matching circuits are synthesized using arbitrary nonuniform transmission 
h e s  in both microstrip and copIanar waveguide (CPW) technologies. New nonrmifonn 
line shapes that exhibit w*de band matching properties are introduced and are appiied to 
the design of two amplincation units covering the entire PCS band. The resuits obtained 
by the proposed approach are compared to measured data as well as data obtained from a 
commercid Ml-wave field simtdator. 
5.1 Introduction 
Impedance matching circuits are key components of most microwave 
circuits and subsystems. Their design or, preferably, synthesis can present challenges of 
varying degrees of dinicuity and complexity. To date, the most common approaches for 
impedance matching have been based on conventional techniques [12], [20] that use 
either lurnped elements, such as inductors, capacitors and resistances, or distributed 
elements, such as stubs or cascaded sections of uniform transmission lines having 
different characteristic Mpedances. However, at rnicrowave fiequencies, Iumped 
elements become increasingly costiy and dinicult to &e accmtely [19], particdarly 
because of the presence of parSLSitic effects. This makes their use for rnatching circuits 
Limited. In the case of shorted or open stubs, although matching can be achieved 
relativeIy easily at microwave fiequencies, the bandwidth rem* limited and 
undesirable eEects, such as radiation may pose problems pdcuiarly at high frequencies 
Pl- 
Over the p s t  severai years, the design of impedance transfomers using cascaded shon 
transmission Lue sections has received considerabie attention [lq, [28]. However, the 
effects introduced by the sharp discontinuities associated with the v ~ o u s  impedance 
steps, such as coupling and excitation of higher order modes, have a direct innuence on 
the performance of the circuits in a way that often Iimits thek use at high fiequencies and 
in hi&-power applications [Il, [3]. To overcome these probIems, one can resort to 
nonuniftom h e  sections. Despite the advantages that n o n d o m  
transmission h e s  offer [q, 1'11, [Sa their use in the design of matchhg circuits is stilI 
limited. The rîonnnifonn transitions reported to date can ody match two r d  
impedances [8], [29] or specinc and Limited complex Ioad and source impedaaces [IO], 
[311. These btatÏons are due to the diff?cuity in determinhg smtabie n o n d o m  
shapes that have the desirable impedance traasfonnsrtion properties. This in tum is 
iimited by the abiiity to develop equivdent circuit modeIs of such shapes and the lack of 
alternative and efficient simuiation IOOIS. AN these difficulties are inherent to the 
nonuniforni transmission Ihe problem since it leads to a Riccati-type nonlinear 
differentid equation. In general, an auaiytic solution to the Riccati-type equation does 
not exist without approximation [5n. When approximations are made, oniy specid weU- 
known profiies are obtained [13] with limited matchhg properties [32], [33]. In the 
absence of rigorous analyticai solutions, where such approximations are relaxeci, one 
must mor t  to numerical techniques. 
In previous work [441, [45], we have introduced an efficient technique for the simulation 
of arbitrary nonuniforni transmi*ssion lines. ln this paper, this simulation technique is 
combined with an efficient optimization method for the synthesis of impedance matching 
circuits based on nonunifonn lines. 
In this paper, one of our previously developed CAD models shows the expected 
advantageous features and is found suitable for the modehg and synthesis of new 
compact matching circuits without sharp discontinuities m their physicai widths. This 
CAD technique is based on the combination of an optinij;riition technique and an efficient 
method of moments (M.O.M.) for the simulation of an arbitrary nonuniform transmission 
he. The Bexibility and the efficient use of this CAD are demonstrated through 
examples of advanced designs, and resalts are verified with avaüabfe measurements and 
compared to W-wave andysis. 
5.2 Approach 
The purpose of an impedance matching circuit is to transform a given impedance 
value, Le., the Ioad impedance, to another, k., the source impedance or its compIex 
conjugate, over a certain fkquency bandwidth. The standard practice for achievihg such 
transformation is to synthesize, usually via ophkation, a matchuig circuit made-up of 
well-known and e d y  modeled eIements. Cleariy, the types of circuit elements used 
wiii detemine the performance of the matching circuit. Today, most matching circuit 
designs are based on elements such as stubs, spiral inductors, MZM capacitoa, iinear or 
exponentiai tapered transitions, lumped elernents in packaged or chip formats, etc. The 
use of such elernents, while e d y  accessible through most circuit design tools, cornes 
with Limitations due to the electrïcal characteristics of these elements. To overcome 
sorne of these limitations, novel approaches and topologies must be considered. In 
particular, one moy intuitively suspect that lines of arbitnry shapes, Le., havuig an 
arbitrary impedance profile, can have some desirable impedance rnatching properties. To 
explore such possibiiities and make use of nonuniform lines in matching circuits, we 
propose the foIIowing Mework:  
Consider the impedance matching problem as depicted in figure 5.1. Simply stated ou, 
goai is to €id the physicai, or electricd, pronle of a nonrmiform transmission line that 
wiU transfom the load impedance, 2, into the source Mpedance Z, or its complex 
conjugate Ge. in other words, the desirrd impedance seen at the input of the nonimiform 
line terminated by the Ioad impedance, Zdi,, must satisfjr zdin = & or Zdin = &*. These 
conditions can be expressed in equivaient forrns in tems of the desired input ~flection 
coefficient rd or voItage standing wave ratio VSWRd. Considering, without loss of 
generaiity, the case of complex conjugate matching, it can easiIy be seen that the 
condition Zd, = &* is equbaient to rd =O and K W R d = I  since we have: 
However, in practice it is possible to achieve ideal rnatching of cornplex impedances 
oniy at a Limited number of single isolated fkquencies and not over an entire tiequency 
band [171. Therefore, the sought nonUILiform transmission iine wilI at best minimize the 
error between the desired and actuai VSWR values over the fkquency bandwidth of 
interest. Let VSWRJ f ,;) be the actud, or caicuiated, standing wave ratio seen at the 
input of a given nonuniform üne tenninated by the load impedance 2, to be transformed, 
then we define the error term as foliows: 
where N is the number of Eequency points fi and 2 is a vector of geometric, and 
possibly the physicai, parameters that completely describe the nonuniform Iine. The 
synthesis problem thus consists of finding the set of parameten Z that will rninimize the 
error tenn Err mbject to the appropriate constraints on the Iine's geometncai and 
physical characteristics. These constraints depend on the type of transmission üne used 
and the resolution and tolemce of the manufactirring pmcess. Note that the caicdation 
of VSWR=( f ,;) is carrÏed out using the approach described in [a], [453. 
As the minimax responses of the microwave networks, which can Iead to equaI-ripple 
optimum responses [BI-[60], it foIIows fiom [61]-[62], and fiom our own numericd 
experiments, that optimiriition techniques based on the conjugate gradient method are the 
most effective for minimizing the particuiar objective h c t i o n  expressed in (5.3). The 
Fietcher-Reeves aigorithm has been successfuly applied to the minimi;rntion of this type 
of objective fcunction in [Ifl and has yielded equaI-n'ppfe optima in the VSWRm 
characteristics of the desired solutioil ConsequentIy, a conjugate gradient method based 
on the Fletcher-Reeves aigonthm [611-[64] has been implemented and nsed as the 
o p t b h t i o n  technique for our synthesis procedure. This procedure is summarized in 
figure 5.2. 
5.3 Initial Guess 
As in any synthesïs problem, the speed and efnciency of the method depend in 
large part on the initiai guess to the solution. In the present case, an initial guess means 
an initiai nonunifonn Iine configuration given by a set of optimizable parameters. For a 
given matching application, the choice of the initiai guess is based on the kind of the Ioad 
and source impedances to be matched and on the required rnatching specifications. In 
the absence of the exact equivdent electric &cuits for arbitrary n o n d o m  h e s ,  the 
impedance traasforming properties of severd classes of non-uniforni pronies were 
investigated numericdiy. The goal of this investigation was to buiId a database of 
various n o n - d o m  lines and their correspondhg matchhg properties, i.e., regions on 
the Smith Chart that they can match. The database thus comtructed hchdes some w e P  
known profiles, nich as linear, exponentiaf, quadratic and cosine squared tapers and 
some new profiles such as singIe-section and multipIe-section sinusoidaKy modulated 
lines. Of these, the sinusoidaily modulated lines were found to have the most desirable 
matching properties. 
5.3.1 Single Section Cosine Modulated Line 
The cosine-moduiated h e  descriaes the geometricd profXe of planar hes, nich as 
microstrip, coplanar or stripiines, by an equation of the form: 
where W') is the width of the iine at position z, m (Ocm<l) is the modulation index, wo 
is the main width and L is the length of the he. An initial guess thus consists of 
specifying the initial values of w,, m and L. In [65], the properties of this particular 
profile were studied by rnoni to~g the input impedance of the Iine when its other end 
was loaded with arbitmy ioad impedances. It was shown that the variation of the input 
impedance foilowed a systematic movement on the Smith-Chart, which upon doser 
examination, was found to be sirnilar to that obtained by an L-C impedance transformer 
or its reversed form. This resuit, which holds even at high frequency, is significant in 
that we have the flexibility of L-C matching without the need for dinicult to &e 
lumped inductances and capacitances, However, üke the case of lumped L-C elements, 
matching with a single section of cosine moddated Iine displays relatively Iimited 
bandwidth performance. This limitation can be overcome by cons ide~g  properly 
connected multiple sections of cosine moduiated lines with each section behg centered 
at a dinerent frequency. 
5.3.2 MuItipIe Sections of Cosine ModuIated Line 
When a large bandwwrdth is desired, a more arbitrary nonuniform Iine profile is needed. 
This pronle cm be constnicted out of N sections of cosine modufated Iines as follows: 
w (z) = 
where L, are the lengths of the elementary sections. It should be noted that this arbitrary 
profile is not necessarily periodic since the elementary sections may have different 
physical parameters. However, these sections must satisfy a continuity condition such 
that the line width is continuous at z = LI, Lz, L3, ... , Ln, which effectiveIy reduces the 
number of kee parameters describing the line. This is important for the optimization 
process since Iess variables means faster and more robust convergence. As an example, 
three sections are taken, then enforcing the continuity at z = LI and z = L2 yields the 
foIIowing relationship between the parameters of the first, second and the third sections: 
which is equivalent to: 
Itrn, 
where Xt =,/?(-I 1 - 4  
where the parameters of section 2, w, and m, are hctions of the parameters of sections 
1 and 3. SirniIarly, for a five-section he, by using a fked modulation index for aiI odd 
sections, the number of the opthkation parameters can be reduced to eight ( ~ 0 1 ,  LI, L1 
~ 0 3 ,  L3, LA wm, L j in accordance with the foIiowhg generai recurrence formda between 
sections n-2, n- 1, and n: 
SimiIar equations can be obtained for the arbitrary profile dehed by equation (5.6) by 
applying similar continuity conditions. 
Using this approach, arbitrary profiles with three and five sections have been used for 
broadband matching applications. The resuIts obtahed in the advanced design examples 
d l  demonstrate the enicient use of these new structures through broadband matching 
circuits for practical applications. 
5A Numerical and Erperimental Resolts 
In order to vaüdate the e5ciency of the proposed approach severai exampIes are 
considered and different impedance rnatching circuits are synthesized in microstrip and 
copIanar waveguides (CPW) technoIogies using both the single-section and the muIti- 
sections of the cosine moduiated profiles. For practicai applications, these new 
structures of impedance transfomers has been used in the design ofwide band flat gain 
MESFET ampiifiers operating at L-band. 
5.4.1 Microstrip technology 
5.4.1.1 Matching with Single Section Cosine Modulated Line 
One of the advantages of the single section cosine-modulated line is its 
application for rnatching to 50 R any arbitrary impedance located within the normalized 
unity impedance and admittance circle of the 2-Y Smith-Chart plane. Table 5.1 shows 
different cornpiex Ioad Unpedances to be matched to 50 R and gives the correspondhg 
parameters of the single section cosine-modulated line synthesized to yield matching 
over the 3.5-4.5 Ghz The cosine-modulated Iine w*th minus sign in (5.4) has been 
associated to the load impedances Iocated at the unity Unpedance circle while the one 
with plus sign has been associated to the Ioads Iocated at the unity admittance circle. 
in this design, the opthkation process was assumed to have converged when the 
reflection coefficient minima at the central fkeqyency became Iess than 0.0025, 
corresponduig to a V W R  of about 1.005 at the centrai frequency of the desired band. 
Fig. 5.3 and 5.4 show the optimum responses of the miostrip cosine-moddated 
transfomers synthesized for matching Ioads A and E respectiveIy, and compared to those 
obtained with HP's MOMENTUM simuiator. SuniIar responses of the microstrip 
tramfiormers synthesized for matcbg the other Ioad impedances to 50 R are obtained 
and can be f ond  in [6q. 
5.4.1.2 Matchîng with Multiple Sections of Cosine Moduinted Line 
Table 5.2 shows the synthesized dimensions of the three-section of cosine- 
moddated profles designed for matchhg loads A, B, D and E to 50 CL Fig. 5 5  shows 
the response of the three-section transformer synthesized for matching Ioad A to 50 
R over the fkquency band 2.6-5.4 Ghz. The optimi71ition process was assumed to have 
converged when aH the reflection coenicient minima became Iess than 0.03 
corresponding to a VSWR of about 1.062- For this transformer a maximum VS WR of 
1.1 05 was obtained. 
Fig. 5.6 shows the response of the three-section transformer synthesized for matchhg 
load B over the 3.1-5.2 GhZ bquency band. ln this design the optimization process was 
asmmed to have coaverged when aii dection coefficient minima became Iess than 0.0 1 
corresponding to a VSWR of about 1.021. For this transformer a maximum VSWR Of 
1.10 10 was O btained over the desired hquency band. 
Fig. 5.7 shows the response of the three-section transformer synthesized for matching 
load E over the 2.5-5.5 Ghz kquency band The optimization process are assumed to be 
convergent when ali the reflection coefficient minima became Iess than 0.017 
corresponding to a VSWR of 1.035. For this &ormer a maximum of VSWR of 1.135 
was obtained. 
Fig. 5.8 shows the response of the five-section t d o r m e r  synthesized for matching load 
B over the mge 2.3-5.8 Ghz. The opthkation process are assumed to be convergent 
when d the reflection coefficient minima became Iess than 0.019 wchich correspondhg 
to a VSWR of about 1.04, For this transformer a maximum VSWR of 1.1210 was 
obtained. The synthesized parameters of this traosformer are presented in TabIe 5.3. 
5.4.2 Cophnar technology 
5.4.2.1 Performance of the CopIanar Single Section Cosine Modulated Line 
As shown in Table 5.1, the length of the synthesized microstrip transformer is 
related to the location of the load impedance in the SmithChart plane, Le., the longer 
Iength is associated with the Ioad impedance Iocated at the upper haIf and Lower haif of 
the unity Unpedance and admittance circle respectively. CIearly, by width variation 
aione, oniy limited control over the physical parameters of the synthesized microstrip 
transfomers cm be achieved. Therefore, to improve the performance of these 
transfomers M e r ,  one has to considet additionai degrees of fkedorn available in 
addition to width variation. in microstrip technoiogy for exampIe, the remaining degree 
o f  fkedom is the dielectric height profile. Because of the complications that can be 
introduced fiom manufacturing point of view, the use of coplanar technology becornes 
more eficient since two planar parameters (W(z), g(z)) are sufncient to control the 
circuit dimensions. 
Table 5.4 shows the coplanar cosine-moddated tmosfomers synthesized for matching 
the same different Ioads to 50 Cl. T d o n n e r s  for matching loads A, B and C are 
synthesized to have the same physical Iengths. This behavior cannot be achieved using 
the other techniques [IO], where the physicai Iength of the quadratic transmission Iine is 
reiated to the Location of the Ioad impedance in the Smith-Chart plane and to the velocity 
of propagation.. The ody Iimitation in h a . g  same Iength for dl the synthesized 
transfomers is mainly reIated to the minimum d u e s  of the (W. g) that c m  be re&ed in 
a pivm accuracy of fabrication process. In this design, The opthkation process was 
assumed to have converged when the reflection coefficient minima at the centra1 
fiequency became Iess than 0.0025, conesponding to a K W R  of about 1.005 at the 
centrai fiequency of the desired band. Fig. 5.9 shows the optimum responses of the 
coplanar cosùie-moddated transfomers synthesized for rnatching the loads C and D 
respectiveiy. 
5.422 Applications for Matching Constant Impedances 
Applying the same approach, we cm aiso match two real constant impedances 
over a prescribed kquency band. As an example, two arbitrary pronles have been 
designed for matching 100 and 200 to 50 Q by using respectively three-section and five 
section of cosine-modulated line. The arbitrary three-section transformer was 
synthesized to field rnatching over the 3.0-5.0 Ghz frequency band. A minimum VS WR 
of 1.02 and a maximum VSWR of 1.082 are obtained over the specified kquency band. 
The arbitrary five-sections transfomers was synthesized to yieId matching over the 2.41- 
5.8 I Ghz band. A minimum VSWR of 1.0234 and a maximum V S m  of 1.121 was 
obtained. The response of the synthesized transfomers and their shapes are show in the 
Fig. 5.1 O. 
5.4.3 Application to CAD of wide band fiat gain MESFET amplifiers 
These new topoIogies of Împedance ùansformers h d  immediate applications in 
the design of two flat gain ampliners. In this design, the MESFET transistor NEC 760 
was used to implement impedance matchùig with the singie-section and the three-section 
of cosine-modulated transfomers over the 1.6-2.1 Ghz fkquency band. The 
Ïnput/output kquency-dependent impedance of this transistor to be matched to 50 R are 
given in Table 5.5. Design has been made using microstrip technoIogy (q=2.33 and 
h=20mil). The synthesized parameters of the singie-section and the three-section of 
cosine-moddated W o r m e r s  are given respectively in the Table 5.6 and 5.7. The 
response of the ampliner that uses the singie-section as input/ouput impedance 
tramformers is presented in Fig. 5.1 1 whiie the response of the amplifier that uses the 
three-section transformers is presented in Fig. 5.12. Both ampliners are shown 
respectively in Fig. 5.13 and Fig. 5.14. Excellent agreement between measured and 
synthesized responses of the ampliners cek are obtained. Quasi-constant gain has been 
obtained in both cases. Finaiiy, it is important to mention here that this behavior cannot 
be achieved using single fiequency stub tunuig or any Lumped resonant matching circuit 
5.5 Conclusion 
An efficient approach has been presented for the computer-aided design of 
impedance transfomers for which minimax response optima have been attained. In this 
paper the proposed technique has been tested through various practicd design examples 
and its accuracy was proven by comptuison to measured data as welI as to those obtained 
by a commercial simulator using full wave auaiysis. It was show that, optimal 
matching circuit size cm be achieved using single-section of the coplanar cosine- 
moddated Iine while a sigificant improvement in the matching bandwidth can be 
achieved using arbitrary nonuniforrn transmission h e s  in both microstrip and coplanar 
technologies. The developed approach should also fhd application to a wide range of 
microwave network design problems, paaiculariy where quasi-constant group delay 
function shape is required. This approach is aiso being used in the design of muiti- 
hmonic rnatching circuits suitable for power ampliners operathg in class F. 
5.6 Conclusion 
Dans ce chapitre, nous avons proposé une nouvelle approche pour la conception des 
transformateurs d'impédance utilisant les tignes de transmission à formes arbitraires. 
L'efficacité de l'approche proposée a été démontrée à travers la conception de plusieurs 
nowelIes topologies de transformateurs d'impédance. Dans cette approche, la Ligne 
sinusoïdaie "cosine-modulated line" a été utilisée comme un modèle de base pour 
différentes applications. Nous avons démontré la potentialité d'utiliser les lignes de 
transmission arbitraires dans une variété d'applications large bande. Nous avons aussi 
utilisé ces nouvelles topologies dans la réalisation des dispositifs micro-ondes. Les 
résultats de conception obtenus ont été vérifiés par comparaison aux résultats 
expérimentales et aux résuitats de simulations obtenus par le logiciel Momentum. Les 
temps de synthèse des différentes topologies présentées dans ce chapitre ont Cté obtenus 
utilisant une station HP 712-80. Un temps total de 35 secondes a été relevé pour les 
structures à base d'une seule cellule sinusoïdale tandis que 11 et I7 mmutes ont été 
relevés pour les structures arbitraires à base trois et cinq celiuies sinusoïdaie, 
respectivement. Ces temps de synthèse ont été comparés aux temps d'analyses effectuées 
utilisant le simulateur Momentum. Les temps 8,31 et 43 minutes ont été relevés pour Ies 
structures à base une, trois et cinq cellules sinusoïdale, respectivement Ces temps 
d'analyses obtenus sont basés sur 20 points Mquentiels. Cette approche proposée pour la 
conception des nouvelles topologies de transformateurs d'impédance peut être fadement 
appliquée pour concevoir d'autres structures passives. Parmi ces structures on cite les 
6Itres Ies transformateurs d'mipt5dauce muiti-harmoniqoes, et les structures passives à 
délai du groupe constant sur une bande de Mqaences. 
Figure 5.1 Arbitrary n o n d o r m  transmission h e  as impedance transformer. 
Desired Performance Specifications 
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Figure 5 1  FIowchart of the proposed synthesis approach. 
Table 5.1 Synthesized parameters of the cosine-modulated h e s  designed 
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Figure 5.3 VSWR and r e m  loss of the microstrip mine-modulated lùie 
synthesized for matching load A to 50 R Synthesized profiles 
are shown in the inset 
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Figure 5.4 VSWR and ntum loss ofthe microstrip coshe-modulated Iine 
synthesized for matchhg Load E to 50 Q. Synthesized profiles 
are sfiown in the inset, 
Table 5 1  Dimensions in centimetes of the synthesized microstrip 
three-section of cosine-moddated he. 
Start Finish Start Finish Start Finish 
Load A : 1 1 1 0.24 0.24 1 0.0898 0.0997773 1 0.62 0.7219298 
Arbitrary three 2 0.24 0364341 0.0898 0.0826961 0.62 0.4920298 
Sections 3 0.24 0.24 0.0898 0.0579777 0.52 0.48 13859 
Load B : 1 024 024 0.0665 0.0866567 0.62 0,720545 1 
Arbitrary three 2 0.24 0.457989 0.0665 0.0627537 0.62 0.6505543 
Sedons 3 0.24 0.24 0.0665 0.03 19777 OS3 0.7300859 
Load D : I I  1 0.24241 O241 1 0.06 1 1 0.0753296 1 0.69 0.7532963 
Arbitrary t h e  2 0241 0.580019 0.06 1 1 0.0395502 0.69 0.7332963 
Sections 3 0.241 0.241 0.0611 O.Ot21097 0.99 13029630 
Load E : 1 0.2407 0.2407 0.3200 07259387 0.65 0.719 1655 
Arbitrary h e  2 0.2407 0398315 03200 03597509 0.65 0.4164847 
Sections 3 02407 0.2407 03200 0.4569 103 055 0.3493 1 37 
Frequency (GHz) 
Figure 5.5 Respoiws of the mictostrip tbree-section transformer synthesized for 
matching ioad A to 50 R Initial guess and synthesized 
profIIes are shown in the inset, 
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Figure 5.6 Responses of the microstrip three-section transformer synthesized for 
matchhg Ioad B ta 50 R Initiai guess and synthesized 
promes are shown m the inset 
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Figure 5.7 Responses of the microsaip tbtee-section transformer synthesized for 
matching Ioad E to 50 R. Initial guess and synthesized 
pronles are shown in the inset, 
Table 5.3 Dimensions in centimeters of the five-section aansfonner synthesized 
for matching load B over (2-6 Ghz) Frequency band. 
- 1 O 1 2 3 4 
Frequency (GHz) 
Figure 5.8 Responses of the microstrip five-section transformer syilthesked 
for matchmg Ioad B to 50 a Initial guess and synthesized 
profiles are show m the inset. 
Table 5.4 Synthesized parameters of the coplanar conne-rnodulated IÏne designed 
for matchhg different complex loads to 50 R. 
initial Guess 
Coplanar (q=lO, h = 10 mi[ 
2 s  3 3,5 4 4 3  5 
Frequency (GHz) 
Figure 5.9 Responses of the coplanar cosine-modulated transfomers 
synthesized for matchhg Ioads C aad D to 50 Q Synthesized profles 
are show in the inset 
-1 O 1 2 3 4 5 
Frequency (Ghz) 
Figure 5.10 Responses of the copIanar arbitrary 3 and 5-section profiles designed 
for matching respectiveIy 100 and 200 to 50 R Initiai guess and 
syntfiesized profiles are shown in the inset. 
Table 5.5 Iaput/output dependent-fkequency impedance to be matched 
to 50 R over (1 -6-2.1 Ghz) fiequency band. 
Table 5.6 Synthesized parameters of inpdoutput iinpedance transfomers 
using microstrip one-section cosine-moduiated he. 
Microstrip technofogy Start Finish S& Finish 
Input lmpedance 
Matching Circuit z) = q, 1-mco - 009W 0.053828 16 1.5 180972 
W( [ ( ~ ) r  
m= 0241 
Output lmpedance 
Matchmg Ckcuit z) = ~6 I +mco - 0.098 0.021344 2.6 f .435 t 380 
W( [ (y)[ 
m-0.241 
Frequency (GhZ) 
Figure 5.1 1 Responses of the designed MESFET amplifier using singIe-section 
of cosine moddated Iine as input/output 
impedance transfomias. 
Table 5.7 Synthesized parameters of input/output impedance transfomiers 
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Figure S. 12 Responses of the designed MESFET ampliner ushg the-seaion 
of cosine moddated iine as inputloutput 
impedance transforrners. 
Figure 5. L3 Photograph of the designed MESFET ampiÎfÏer ushg singIe section 
of cosine modulated Iine as hputloutput 
impedance transfoaners. 
Figure 5. I4 Photograph of the designed MESFET ampIifÏer using three-section 
of cosuie moduiated Iine as inptdoutput 
impedance nansformers. 
MÉTHODE DE CONCEPTION DES FILTRES 
WPERFRÉQUENCES EN TECHNOLOGIES PLANAlRES 
6.1 Introduction 
Les filtres sont des dispositifs qui ont pour but de séIectionner, éliminer ou 
separer des signaux situés dans des bandes de tiéquences différentes, d'où les noms de 
filtre passe-bas, passe-haut, passe-bande et coupe-bande. Ces filtres peuvent être utilisés 
en association avec d'autre déments ou dispositifs passifs, comme le cas des 
muitiplexeurs ou démuitiplexeurs utilisés en téIécommimications. IIs sont aussi utiIisés 
dans les circuits actifs tels que tes amplificateurs, les osdiateurs, les rnéIangeurs, et 
d'autres dispositifs micro-ondes. 
11 existe dans la littérature plusieurs techniques de conception des nItces micro- 
ondes. Ces m e s  sont divisés en deux groupes : le premier groupe représente les nitres 
planaires [SI, [671; et Ie second regroupe les filtres non pIanaires déveIoppés en 
technoIogÏes des guides d'ondes rectangulaires ou cirniI&s [68]-[69]. Bien qu'à nos 
jours, la conception des mtres non pIanaires soit dans un état avancé, 2 semble inévitable 
que Ia miniaturisation et Ies perspectives du marché grand pubiic en technoIogies 
MHMI:C/MMIC motivent un vif intérêt à la technologie phaire. C'est ainsi qye Ia 
demande du marché pour des fltres planaires à Iignes non uniformes continue de 
s'accroître. Ceci grâce à leur intégration facie avec les dispositffS pianaires micro-ondes, 
leur capacité d'opérer à large bande et leur réalisation à coût Rduit 
Les Lignes non uniformes ont été largement étudiées et leurs applications dans la 
conception des fTItres, des couplem directionnels, des ügnes à déiais, des 
combineddiviseurs de puissance, des e;insformateurs d'impédances sont raportés par 
plusieurs auteurs [5],[7$[70]-[72]. Les fÏItres planaires à formes arbitraires sont des 
nouveaux dispositifs qui n'ont vu leur apparition que récemment. Dans leurs travaux, 
P.P. Robert et G.E. Town [67l ont proposé une méthode basée sur la théorie de 
dispension inverse "inverse scattering" pour la conception de filtres planaires coupe 
bande. Cette méthode a été utilisée auparavant par plusieurs auteurs [57j, [731, [74]. Ses 
inconvénients majeurs résident dans le fait qu'elle nécessite des efforts coris1~d6rables au 
niveau du devéloppement de nombreuses techniques numériques nécessaires pour 
résoudre Ies différentes équations différentielles associées à un problème de conception 
donnée. De plus, L'approximation utiiisde pour concevoir les terminaisons du filtre ne 
peut pas éviter les erreurs de coupure "trancation errors" qui affectent la précision de la 
solution désirée [67$ 
Récemment [753, une technique d'optimisation a été proposée pour améliorer les 
performances des nitres coupe bande en technologies planaires. Dans une première 
étape, cette technique nécessite l'existence d'une iigne de transmission à forme arbitraire 
(solution d'un prbIème de filtrage donné). Ensuite, la variation du pronl de l'impédance 
caractéristique de la Ligne est décrite par un ensemble de points discrets, puis la continuité 
giobale de ce pronl est assurée par une technique d'interpolation utilisant un grand 
nombre des polynômes du tmixième degk Ceci a pour effet d'augmenter énormdment le 
nombre d'incomus et par coméqnent le nombre de variabIes d'optimisation+ Cette 
technique nécessite beaucoup d'espace mémoire et de temps de cd& long. De plus, la 
convergence vers une solution optimde avec un grand nombre des variables 
d'optimisation devient de plus en plus diff?ciIe sachant qu'une simulation est nécessaire ii 
chaque itération. 
En se basant sur les connaissances qui sont déjà accumulées sur les lignes de 
transmission non d o r m e s  et de leurs modélisations, nous avons ktabii un logiciel de 
CAO pour la conception des nitres micro-ondes du type coupe bande en technologies 
planaires. Ce logiciel a été dbveloppé pour analyser Les diff'rentes formes des structures 
périodiques en technologie microruban [451. 11 a était ensuite perfectionner pour 
améIiorer les performances et les caractéristiques des nouvelles structures à géométries 
arbitraires. Cet outil de CAO s'appui sur L'efficacité de la technique numérique d'analyse 
qui nous a permis de développer, en utilisant les propriétés caractéristiques des lignes de 
transmission périodiques, des tables numériques des modèles de base "Numencal Data 
Based-Model" utilisables lors de la conception. Ces tables seront nécessaires pour 
générer automatiquement, selon le besoin de I'application, des solutions approximatives 
de départ permettant d'obtenir, par l'utilisation de la technique d'optimisation, Les 
solutions désirées (lignes à formes arbitraires). 
6.2 Propriétés caractéristique des lignes de transmission périodiques 
Les lignes de transmission périodiques sont généraiement divisées en deux 
grandes catégories : 
1- Lignes de transmission ayant des propriétés électriques qui varient périodiquement 
dans la direction de propagation. C'est Ie cas, par exempie, d'une guide cyhdrique 
rempiie par une matière diélectrique où Ia constante dative du diélectrique varie 
d'une façon pQiodique dans Ia direction z, seIon une hnction de Ia forme 
k = k, t k, coshz . 
Lignes de transmission où L'on insére, d'une façon périodique et dans la direction de 
propagation, des charges identiques (diaphragmes). Les lignes de cette catégorie sont 
pratiquement les plus utilisables. 
Les iignes de eansmission périodiques trouvent leurs places dans la conception de 
nombreuses dispositifs tels que les accélérateurs héaires de particules "Iinear particle 
accelerators", Les structures a ondes lentes "slow wave structures", les antennes, et les 
circuits de filtrage micro-ondes [8 11-[84], [671, [75l. indépendamment de leun formes, 
les structures périodiques sont caratérisées par I'existence des bandes passantes discrètes 
séparées par des bandes coupées. En d'autre terne, des bandes de fréquences pour 
Iesquelles les ondes électromagnétiques se propagent le long de la structure- séparées par 
des bandes de fréquences où les ondes seront compléternent atténuées [13]-[80]. Cette 
caractéristique avantageuse des structures périodiques a montré un grand intérêt dans la 
détermination des performances potentielles des nouveaux circuits de filtrage micro- 
ondes. Cependant, nous nous sommes intéressés, dans un premier temps, à l'analyse 
numérique qui nous a pem*s de déterminer Les propriétés caractéristiques des structures 
périodiques considérées sur une bande de equences donaie. Une telle andyse permet 
aussi de comtmke les tables des modèles de base nécessaires pour la conception de 
nouveaux circuits de fÏItrage micro-ondes en technologies planaires. 
Une Ligne de trafl~mr~ssion périodique en technologies planaires peut être obtenue en 
variant périodiquement sa largeur 4) ou son impédance caractéristique Z(Z) dans la 
direction de propagation z. Dans notre étude, l'analyse et la conception d'une Ligne 
modulée par sa largeur w(z) sera présentée. Une telle ügne est physiqyement réalisée en 
moddant la Iargeur du ruban conducteur par une fonction sinusordale ou trianguiaire de 
Ia position z [45J, [?q. La figure 6.1 représente une Ligne de transmission périodique 
composée d'un nombre n des ceUuIes identiques de Iongueufp chacune. La largeur w de 
cette [igne est réliée à la position z par i'expression suivante: 
où rn est l'indice de modulation, n est le nombre de périodes et z une position donnée sur 
la ligne. 
L'étude des propriétés de propagation de cette stnicture a été faite dans [76]. Cette étude 
est basée ms la technique développée dans [13], [80] utilisant la théorie des matrices de 
transmission [ABCD] des cellules identiques en cascade. Puis, la détermination de la 
constante de propagation est obtenue par application du théorème de Foquet [go]. 
D'après [76], [80] et dans le cas d'une structure sans pertes, l'équation de propagation de 
la structure considérée peut être écrite sous la forme : 
p p  = cos-' [@] 
ou 0 est une fonction des paramètres de la matrices de transmission [ABCD] d'une 
ceIIde sinusoïdale de longueur physique p. Or, ces paramètres sont fonction de Ia 
fréquence a, et des paramètres physiques qui définissent la géométrie de la cellule 
éIémentaire. Cependant, pour une géométrie bien définie de la cehie, I'équation (6.2) 
peut nous donner l'équation caractéristique ,8 = f(m) de la structure considérée. De plus. 
cette équation indique t'alternance des bandes passantes et des bandes coupées du fait 
qu'il existe des fréquences pour lesquelles la constante de propagation ne sera pas 
définie. Leurs occurrences sur une bande de Equences donnée sont réliées aux limites 
déterminées par lcos f lp l  et par conséquent aux paramètres physiques de la structure sous 
études- 
D'après (62), la caratérisation de la sûuctnre donnée se réduit à un exercise de calcd des 
paramètres [ABCD] de la matrice de transmtCssÎon d'une c e M e  démentaire- Ann 
d'accompln cette tâche, une approximation a été faite dans [?a pom modéüser Ie profil 
de la ceIIde 
transmission 
sinusoïdde par la mise en cascade de N sections uniformes de lignes de 
ayant différentes impédances caractéristiques. Avec cette technique, un 
grand nombre de sections cascadées est dors nécessaire pour assurer la convergence et la 
précision des résultats obtenus. De plus, les effets des discontinuités deviement de plus 
en plus considérables aux fréquences élevées. Ann d'éviter ces limitations indésirabks et 
bénéficier des propriétés avantageuses de l'équation (6.21, nous avons utilisé la technique 
numérique développée dans Ie chapitre trois pour analyser et explorer les performances 
de nombreuses structures périodiques des différentes formes [45]. Dans cette section, 
sedes les structures sinusoïddes en technologie microruban (+=10 et h=0.635 mm) 
seront traitées vu de leur simplicité dans la modéIisation des lignes de transmission à 
formes arbitraires. Les pronls W(z) de ces Lignes sont données par L'équation (6.1). 
Parmi les lignes sinusoïdales étudiées, la figure 6.2 représente deux structures 
conespendantes a deux vaieurs de l'indice de modulation m. Le nombre des cellules dans 
chaque structure a été fixé à quatre et les paramètres p et wo ont été choisis 1 et 0.25 cm. 
respectivement. Les courbes de disperssion obtenues pour les différentes structures sont 
présentées sur la figure 6.3. L'alternance des bandes passantes et des bandes coupées de 
ces structures est aussi identüiée. La vitesse de phase vp et la vitesse du groupe vg 
obtenues pour différentes valeurs de m sont présentées sur les figures 6.4 et 6.5. 
L'analyse présentée ici permet de caractériser Ies lignes de transmission 
périodiques par la détermination de Ia constante de propagation B des structures 
considérées. Les résuitats obtenus mettent en &idence une dépendance essentielle entre 
les caractéristiques de propagation de ces structures et les paramètres physiques p et wo 
d'une celIde éIérnentaire. Ceci est expliqué par le fait que pour une vaieur donnée de p, 
la largeur Af de la bande coupée augmente avec I'augmentation de l'indice de moduiation 
rn tandis que la position de la fiéquence centrale f, reste inchangée. Ces résuItats se 
concordent bien avec Les résuitats publiés dans [76]. L'étape suivante de ce travail aura 
comme objectifra construction d'une base de données qui sera intégrée dans l'approche 
de CAO afin d'optimiser complètement Ies nouveaux circuits de filtrage micro-ondes. 
Figure 6.1 Modèle d'une Iigne de ûansmission périodique 
en technologie micro-niban. 
Figure 6 2  ModèIes de deux Iignes de périodiques correspondantes à deux 
vaieurs différentes de l'indice de moduiation m. 
(a) m = 0.4.(b) m = 0.7. 
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Figure 6 3  Les courbes de disperssion des différentes structures périodiques 
en fonction de I'indice de modulation m. 
Figure 6.4 La vitesse de phase V,O pour diffkntes valeurs de m. 
Figure 6.5 La vitesse du groupe v, ( f )  pour différentes valeurs de I'indice 
de moduIation m, 
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6.3 Conception des filtres planaires coupe bande à lignes de 
transmission périodiques 
Les propriétés caractéristiques obtenues des lignes de transmission périodiques en 
technologies planaires ont permis une grande souplesse de conception des circuits de 
filtrage coupe bande. Cette souplesse de conception se retrouve notamment dans le fait 
que les caractéristiques (fa, A !  d'une Ligne périodique (sinuso'idale) sont fonctions des 
paramètres physiques @, m) d'une cellule élémentaire. Nous avons exploite cette 
particdarite pour étendre notre étude à l'anaiyse de ces structures afin de pouvoir 
déterminer plus précisément la variation des Cfo7 An en fonction des paramètres p et m de 
la cellule. Une teile étude nous mène  à construire des tables numériques permettant, 
selon les spécifications d'un circuit de filtrage désiré, de choisir le prototype 
conespendant Cette étude a été faite sur une structure périodique composée par quatres 
ceIIdes sinusoïdales identiques en technologie microruban (6, =lu, h = 0.635 mm). La 
largeur moyenne w, de Ia structure était fixée a 0.25 cm. Les résultats obtenus sont 
groupés dans les tableaux 6.1 et 6.2. Le tabIeau 6.1 montre la variation de la fréquence 
cent..de fo en fonction de p tandis que le tableau 6.2 représente la variation de Af en 
fonction de rn pour une vdeur de p d 0 ~ é e .  
Avec ces données numériques, deux filtres coupe bande ayant différentes caractéristiques 
ont été synthétish. Le premier est caractérisé par (fo = 5.31 Ghz, Af = 1.6 Ghz) et Ie 
deuxième a pour caractéristiques 6 = 5.31 Ghs Af = 2.6 Gk). Pour ce deux filtres, la 
largeur moyenne du ruban conducteur wo = 0.25 cm a été choisie au départ, et Ies valeurs 
de p et m sont trouvées de la façon suivante: Pour un fo = 5.31 Gk, Ie tableau 6.1 donne 
la valeur de p associée à cette Mquence, soit de I cm. Avec la vdeur de p ainsi obtenue, 
deux valeurs de m ont été téouvées L'aide du tableau 62. La valeur 0.4 est associée à Af 
= 1.6 Ghz tandis que la vdeur 0.7 est associee à Af = 2-6 Ghz. Avec ces paramètres, les 
résultats de simulation de ce deux nitres sont présentés sur 
L'excellent accord entre les paramètres [SI calculés et mesurés 
les figures 6.6 et 6.7. 
montre la validité de la 
technique utilisée dans l'analyse et la conception des lignes de tranmission périodiques en 
technologies planaires. D'autre part, les résultats présentés dans ces figures nous 
montrent les performances et les caractéristiques atteintes par I'utilisation de Ia ligne 
périodique dans une application de filtrage donnée. Ces figures mettent en évidence que 
les réponses Equentieiles souffrent du problème d'ondulation " ripple" dans les bandes 
passantes. Ceci est attribué principalement à la géométrie particulière de la Iigne 
périodique considérée. Comme on l'a dPjà mentionné, la réponse fiéquentielle d'une 
structure donnée dépend essentiellement de sa géométrîe, un ajustement des paramètres 
physiques infiuençant peut contribuer à I'amélioration de l'ensemble des pertbrmances et 
des réponses désirées. Vu que la ligne périodique utilisée n'admet pas le nombre 
suffÎsant des panmétres pour contrôler les caractéristiques des bandes passantes. 
L'utilisation de la ligne de transmission à forme arbitraire paraît beaucoup plus 
avantageuse pour réaliser les réponses voulues. Cependant, la réalisation d'un modèle 
arbitraire constitue une étape critique du processus de modélisation. 
Un des objectifs principaux de ce tr;ivaiI est de développer une nouvelle topologie d'une 
Iigne non d o r m e  qui soit dternative pIus performante que la ligne de transmission 
périodique. Pour ce faire, des efforts additionnels au niveau de la modélisation et de 
conception d'une ligne de transmission à forme arbitraire sont dors exigés. Dans Ia suite, 
nous dons  présenter l'approche proposée pour la conception des nItres coupe bande 
utiIisant Ies Lignes de mmsmission à formes arbhrah.  Cette approche s'inspire des 
travaux qui sont déjà réalisés sur les Lignes de transmission à formes mbinaires et de la 
méthode rigoureuse de leur modélisation. Les rédtats de synthese ont été validés par les 
mesures expérimentales et seront discutés par la suite. 
Tableau 6.1 Variation de la fréquence centrale fo de la bande coupée 
en fonction de p. 
Tableau 6.2 Variation de la largeur Af de la bande coupée en fonction de m. 
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Figure 6.6 Les paramètres [S, ,] de deux filtres synthétisés 
en fonction de la wuence. 
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Figure 6.7 Les paramètres [GJ de deux fÏItres synthétisks 
en fonction de Ia fiéqueme. 
6.4 Méthode de conception des fiItres planaires à formes arbitraires 
La conception par optunisation des filtres planaires coupe bande à formes 
arbitraires présente deux difficultés principales. La première concerne la modélisation et 
consiste à générer une ligne arbitraire comme solution initiale de l'application désirée. 
La seconde consiste à synthétiser la réponse désirée avec sufEsamment de précision, cette 
difficulté touche plutôt les simulations et les processus de calcul. Pour ces difficultés, la 
présence d'une méthode systématique de génération, selon les spécifications voulues. des 
solutions initiales adéquates (lignes sinusoidaies) peut constituer une soiution souple et 
éIégante à ces problèmes. En effet, pour une application de conception donnée, une ligne 
sinusoïdale avec un nombre spécifié des ceiluies peut être considérée comme une solution 
approximative du problème imposé. Ensuite, une ligne à forme arbitraire avec un nombre 
suffisant de paramètres est générée utilisant la procédure de modélisation développée 
dans le chapitre quatre. Puis, L'utilisation d'une technique d'optimisation peut nous 
amener a Ia soIution cherchée, 
Afin de réaliser notre objectif et avoir un outil puissant de conception et de 
modélisation de circuits de fiItrage coupe bande B formes arbitraires, nous avons modifié 
l'approche de conception déveIoppée dans le chapitre quatre afin d'inclure Ies dinérentes 
étapes trouvées nécessaires pour accomplir la tâche décrite ci-haut La figure 6.8 montre 
I'aigorithme de l'approche proposée. Les étapes principales de Ia conception sont les 
suivantes : 
1) Les caractéristiques (h, Af) de la bande coupée et les performances de la bande 
passante du nitre désiré sont définies dans une technologie choisie (gr, h) ; 
2) La génération, selon Les spécincatioos voulues, d'une solution approximative (ligne 
périodique) pour L'application désirée; 
3) L'application des conditions aux frontières pour synthétiser les termniaisons du fÏItre 
désiré (lignes 50 Cl) [64]; 
4) La génération d'une Iigne a forme arbitraire utilisant la procédure de modélisation 
développée dans Le chapitre quatre ; 
5) L' identification des inconnues et les variables d'optimisation: 
6) L'optimisation du prof3 ainsi obtenu en tenant compte des connaintes imposées; 
7) Validation du modèle obtenu par les mesures expérimentales. 
L'objectif principal de cette approche consiste à trouver une ligne à forme arbitraire qui 
satisfaite certains spécincations et performances désirées. La solution à ce type du 
probkme est itérative, elle consiste à supposer une certaine solution de départ, 
caractérisée par ses parametres [Sc], p"s une fonction d'erreur est définie par : 
où S ,  désigne les paramètres S désirés. Le problème d'optimisation consiste donc à 
minimiser la fonction d'erreur en tenant compte des contraintes imposées au départ. En 
modifiant la géométrie de la solution de départ et en commençant Ies opérations de 
d a t i o n  et de comparaison entre fa sohtion obtenue et celle désirée. Le processus de 
calcul est répété jusqu'à ce que les critères de convergence soient satisfaits. C'est la base 
commune à toutes les méthodes et les techniques d'optimisation où la convergence rapide 
dépend Iargement de I'estïmation initiale et de la stabilité du processus numérique. 
Comme solution pratiqye au problème de convergence, nous avons associé à chaque 
application de conception une soIution approximative permettant d'accélerer la 
convergence de la technique d'optimisation. Cette technique d'optimisation est basée sur 
Ia méthode du gradient conjuguée connue par excelIence dans la résohtion du problème 
de minimisation ainsi d é s  [6I]-[63]. De plus, le temps de calcul rapide donne ii cette 
approche de CAO une particdanté très intéressante. 
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Figure 6.8 Algorithme de l'approche proposée pour la conception des mtres 
pIanaires B formes arbitraires. 
6.5 Exemple de conception et résultats 
Dans Le but d'illustrer et valider l'efficacité de I'approche proposée pour la 
conception des filtres planaires conçus en Iignes de transmission à formes arbitraires. un 
filtre coupe bande a été synthétisé selon les caractéristique et les critères suivants : 
Technologie microruban : gr =10, h = 0.635 mm ; 
Bande coupée :f, = 5.75 G h  df = 2.5 Ghz ; 
Bandes passantes : 1 Ghr I AA f, 4 Ghz et 7.5 Ghz 5 Af, 5 10 Gk ; 
Coefficient de réflexion dans les bandes passantes, T(f) s- 20dB ; 
Solution de départ : Ligne périodique des paramètres @-0.8 cm, m = 0.7, w,=0.25 cm) ; 
Optimisation basée sur dix points fiéquentiels discrets f ,  (1 = 1 ,. . ., 1 0) ; 
Précision : E = 1 0 ~ .  
La conception de ce filtre est effectuée à l'aide de l'algorithme proposé et selon 
les étapes énoncées dans le paragraphe précédent. Le profil W(z) du filtre désiré est 
présenté sur la figrne 6.9. Une comparaison entre les paramètres S synthétisés et ceux 
mesurés est présentée sur Ia figure 6.10. Le bon accord observé entre les mesures et la 
synthèse confimie La fidelit6 de l'approche proposée pour la conception des filtres 
phnaires et retlète le comportement et les performances des nouvelles stnictures de 
filtrage micro-ondes conçues en Lignes de transmission a formes arbitraires. De plus, un 
temps total de synthèse sur une station HP 9000-400 de 28 minutes et 13 secondes a été 
relevé, ce qui est trés avantageux comparé au temps des simuiations avec les simulateurs 
éIectromagn6tiques connus comme Momentum et HFSS. Ce temps court de synthèse 
permet aussi de mettre en oeuvre d'une approche de synthèse bien développée et cpi 
devnit rapidement être appliqnée à roptimisation des performances des autres 
composantes micro-ondes. 
Figure 6.9 Les proas du nitre coupe bande synthétise par l'approche propos& 
(a) Le prof2 W(#. (b) Le prof2 de I'impédance caractéastique Z(1). 
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Figue 6.10 Une comparaison entre Ies paraméttes [SI caIcuiés et ceux mesinés de 
I'exemple traité. 
6.6 Conclusion 
Dans ce chapitre une nouvelle approche pour la conception des filtres planaires à 
formes arbitraires a été présentée. Cette approche est basée sur les tables numériques de 
base permettant de gknérer, selon le besoin de l'application, des rnodéles adéquats de 
départ et d'une technique d'optimisation basée sur la méthode du gradient conjugée. 
Nous avons pu démontrer la possibilité de concevoir des nouvelIes topologies de fïitrage 
miniaturisées plus performantes que les topoiogies conventionnelles. L'efficacité de cette 
approche a été vérifiée à travers la synthèse d'un filtre coupe bande pour l'utilisation dans 
les systèmes de communication. La précision de ta technique a été validée par les 
mesures expérimentales. Les résdtats déduits de cette approche montre les performances 
atteintes par !'utilisation des lignes de tranmismoo à formes arbitraires. Cette approche 
pourrait être étendue pour la conception et Ia modélisation des autres composantes 
passives micro-ondes à géométries plus complexes. 
CONCLUSION ET RECOMMANDATIONS 
7.1 CONCLUSION 
Cette thèse visait le développement d'une nouvelle approche de CAO pour la 
conception des nouveiIes topologies de transformateurs d'impédance et des circuits de 
filtrage micro-ondes utilisant les lignes de transmission à formes arbitraires (LTFA). 
Différents aspects portant sur la caractérisation et la modélisation de LTFA ainsi que la 
conception des circuits passifs en technologies planaires sont couverts. Tous les 
programmes informatiques mis en oeuvre durant cette étude incluant la méthode 
numérique de simtdation, Ia méthode de génération systématique des soiutions de départ 
et la méthode de modélisation de LTFA coIlStituent les co~ibutions majeures de cette 
thèse. 
Daos la prémière partie, nous avons introduit une méthode numérique pour la &dation 
des [igues de transmission non donnes .  L'efficacité de la cette méthode a été vérifiee 
par un grand nombr~ de tests incIuant des stmctnres à différentes formes géométriques. 
Les résuItats d'analyses ont été comparés avec les résuitats de simulation obtenus par les 
IogicÏeis commerciaux (MDS, MOMENTUM) et [es résuitats expérimentaux effectués au 
sein du laboratoire du projet AMPLI. L'excellent accord de ces résultats montre la 
vaiidité de Ia méthode proposée pour l'analyse et la caractérisation des structures à 
formes arbitraires LTFA. De plus, parmi les méthodes numériques connues dans le 
domaine micro-ondes, cette méthode est caractérisée par le temps d'exécution très court, 
la précision, la stabilité numérique, Ia simplicité de sa formulation et I'avantage de sauver 
l'espace mémoire durant la simulation d'une structure complexe donnée. Ces facteurs 
ont été trouvés importants et essentiels pour développer un logiciel de CAO bas6 sur une 
technique d'optimisation. 
Dans Ia deuxième partie, nous avons élaboré une nouvelle approche pour la conception 
des eiinsformateurs d'impédance large bande utilisant ies LTFA. Cette approche est une 
combinaison de la technique numérique de simulation développée et d'une technique 
d'optimisation connue par exceIIence pour résoudre un problème de minimisation d'une 
fonction bien spécifiée. Comme ii s'agit d'une approche itérative, il est devenu 
indispensable de garantir la convergence rapide de cette approche. Pour ce buk nous 
avons associé à chaque application d'adaptation une solution approximative adéquate. 
Nous avons présenté dans cette partie de nouvelles topologies de transformateurs 
d'impédance. Les avantages de ces uowelles topologies sont I'éIirnination des 
discontinuités conductrice, Ia suppression d'une mise à Ia masse, les dimensions 
physiques modérées, et ta variet6 de Lem applications. Les résultats obtenus démontrent 
Ia précision de cette approche dans la conception des nouvelles structures. L'efficacité de 
l'approche proposée a été vrifiée à travers la conception de deux imités arnpIificatrÏces 
opérant dans la bande L (I -6-2. I Ghz). Les caractéristiques en gain quasi-constant de ces 
amplincateurs ont été obtenues grâce à i'utilisation de LTFA dans la conception des 
circuits d'adaptation en entrée et en sortie de ces disposHi. 
Dans Ia troisième partie, nous noweiIe approche de CAO pour la conception des fiItres 
planaires coupe-bande a été présentée. E h  se basant sur Ies propriétés caractéristiqyes des 
Lignes de transmission périodiques, nous avons pu développer une procédure 
systématique de modélisation des Lignes de transmission B formes arbitraires. Les 
modèIes généraux utiüsant les tables de données numériques se distinguent par la 
simplicité de leurs formes géométriques. Ces modèIes ont prouvé une convergence 
rapide de la technique d'optimisation utilisée. L'eEcacité de cette approche a été 
démontrée par la conception d'un fdtre coupe bande caractérisé par une bande coupée de 
largeur Af = 2.6 Gk et de deux bandes passantes ayant un coefficient de réflexion 
autour de -2OdB. Les dimensions physiques modérées du filtre obtenu montre la validité 
et I'efficacité de cette approche dans la conception des Lignes de transmission à fome 
arbitraire pour des meiueures performances. 
7.2 Recommandations 
Les recommandations pour des travaux futures sont les suivantes : 
1) Faire la conception de circuits de filtrage passe bande. Comme nous avons déjà 
mentionné, la conception des circuits micro-ondes à l'aide d'un iogïciel 
d'optimisation dépend largement de Ia soiution de départ. La génération d'un modèle 
de départ (ligne de transmission à forme arbitraire) pour cette application p d t  
possible du fait qu'une ligne de périodique possède les caractéristiques 
d'alternance des bandes coupées et des bandes passantes. L'utilisation de ce type du 
filtre est trés importante dans les systèmes de commutrXcation par satellites. 
2) Faire Ia conception de circuits d'adaptation d'impédances caractérisés par un délai du 
groupe constant "constant group deIay7'. En effet, un délai du groupe constant sur Ia 
bande d'opération éIimine le phénomène de distortion des signaux dans Ies systèmes 
de communication. La présence de ces circuits dans les dispositifs 
permet d'optimiser les dimensions physiques et assurer les perfomances requises. 
3) Faire la conception d'un circuit d'adaptation d'impédance mdti-harmoniques. Cette 
adapation est appropriée pour la conception des amplincateurs de puissances opérant 
en classe F. La conception de ces circuits à pour effet de contrôler les fiéqueoces 
harmoniques et sert à réduire la dissipation d'énergie DC et, par conséquent, à 
l'augmentation de I'efficacité énergétique de I'amplincateur. La conception de ce 
type d'amplificateur est motivée par I'expansion du marché des systèmes de 
commulzication personnels et celluiaires. 
4) Faire la conception de transformateurs d'impédance et de circuits de filtrage à lignes 
de transmission non uniformes en technologies des guides d'ondes rectangulaires ou 
circuIaires. Bien que la conception de ces structures nécessite une analyse basée sur la 
théorie des champs électromagnétique, il semble que la méthode développée peut être 
utilisée pour concevoir des structures de guides non uaiformes supportant des modes 
de propagation bien spécinées [13]. 11 faut bien noter, que la conception de ce genre 
des structures est très utile pour les réseaux d'antennes et les systèmes de 
transmission des signaux à hautes fiéqyences. 
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QUELQUES GÉNÉRALITÉS SUR LA MINIMISATION 
DES FONCTIONS 
La minimisation d'une fonction s'éffectue en générai par une procédure itérative 
appelée algorithme ; un terme venant d'Algorithrnus, forme latinisée du nom propre du 
mathématicien arabe Al-Khawarizmi qui vécu au IXe siècle. 
Un aigoahme peut être représenté par une appiication A(x,J qui génère une suite des 
points 
L'dgorithme est convergente s7iI existe un point fke X' de Sapplication qui soit limite de 
la suite générée ; i.e., 
Pour tout E > O.  Un algorithme convergent se caractérise par sa vitesse de convergence. 
Cette vitesse est dite linkaire si 
elle est dite superlinéaire si 
elle est dite quadratique si 
x + x ' s  Ilxk-~'C Ocpcl 
tout cela bien sûr évalué au voisinage de x'. 
AIgorithme d'optimisation 
Tout algorithme de minimisation possède deux composantes importantes. L'une 
sert uniquement à l'évaluation de la fonction a minimiser et aux calculs éventuels de ses 
dérivées aux points requis. Eue constitue un algorithme dans l'algorithme dont iI est 
souhaitable de minimser la fréquence des appeIs pour assurer L'eEcacité de l'ensemble. 
L'autre composante concernant Ia minimisation proprement dite comporte en général 
trois étapes ii chaque itération k : 
1. Génération d'une direction de descente yk au point courant g. 
2. Recherche linéaire d'un pas d'avance tk > 0 dans cette direction pour obtenir 
un meilleur point, i.e. 
3. Vérification d'une règle d'arrêt qui lorsque non-satisfaite relance la procédure 
au nouveau point 
Xk+t = X k  +'kYk 
pour effectuer une itération avec k = k + 1 
La règle d'arrêt terxnine l'algorithme au dernier point obtenu si, par exemple, l'une ou 
I'autre condition 
est satisfaite. En plus l'algorithme doit comporter une règle de sécurité pour adter la 
procédure en cas de non-convergence éventuelle de L'aigoritme. 
Directions de descente 
Une direction de descente pour la fonction f au point x est un vecteur y tel que 
f ( x + ~ l ) p f ( ~ ) + t ~ f ( ~ ) ~ < f ( ~ X  =@,a) (A-9) 
La meilIeure direction normaiÏsée serait donnée par la solution du problème de 
minimisation : 
qui, selon Ia norme euclidienne, est 
(A. 10) 
(A. 1 1) 
La méthode du Gradient ou la méthode de la plus forte pente (steepest descent) utilise à 
chaque itération k la direction 
avec un pas d'avance exact 
(A. 12) 
(A. 13) 
la méthode génère a chaque itération une direction qui est orthogonale à Ia précédente. 
La méthode du Gradient Conjuguée utilise à chaque itération k La direction 6, définie 
par L'équation suivante : 
(A, 14) 
avec un pas d'avance exacte : 
(A. 15) 
Une explication détaillée de cette méthode et de son algorithme seront présentés dans 
l'annexe B. 
La méthode Newton correspond à prendre I'approximation quadratique de f en X ,  Le. à 
poser 
H, = v2 f (XJ 
pour calculer Ia direction de descente yk solution du système héaire 
v2f b k  )Y = -vf (x, )' 
(A. 14) 
(A. 1 5) 
Si le hessien n'est pas défini positif, la direction de descente yk n'est pas nécessairement 
une direction de descente. Par contre, si Ie hessien est défini positif, la méthode converge 
d'une façon quadratique avec un pas constant t, = 1. La méthode est très rapide et en 
particulier, eIIe minimise une fonction quadratique en une seule itératio~ Par contre eiie 
exige beaucoup de caicds, ce qui la rend peu intéressante. 
La méthode toute simple du gradient donne de bonnes dn.ectiom loin du minmium mais 
devient fente près du minimum. La méthode de Newton donne possibiement de 
mauvaises directions loin du minunum mais devient très rapide à pmximite si la 
condition d s a n t e  d'optimdité y est satisfaite- 
Les méthodes Quasi-Newton ou à métrique variable sont convergentes de façon 
superhéaire et possèdent la propriétte de minimiser une fonction quadratique de n 
variables en n itération Iorsqu'il y a une recherche Linéaire exacte. A chaque itération la 
matrice Hk e n  modinée de façon relativement simple au niveau de calculs dont la 
justification théorique demeure trop technique pour être exposée ici. Une méthode de ce 
genre, pas nécessairement la meilleure, est celle dite de Davidson-Fletcher-Powell (DFP) 
donc chaque itération k comporte les déments suivants : 
La méthode débute avec un D, = In et x, = O. Ici Ia matrice D, correspond à l'inverse de 
Ia matrice H, de I'approximation vue précédemment En générd, cette methode nécessite 
beacoq de caiculs et d'espace mémoire énorme. 
Recherche linéaire 
La recherche linéaire ( h e  search) est cette composante de toute méthode de 
minimisation qui permet de fixer un pas d'avance t, > O seIon une direction de descente 
y, au pomt xr, d'mie fonctionf; Le. 
(A. 1 6) 
11 n'est pas nécessaire que la recherche linéaire soit exacte avec un pas optimal 
t; = argmin f (x, + lyk) t 2 0 dans cette p h  ou moins bonne direction qui ne 
pointe pas nécessairement vers le minimum cherché de la fonction. 
Une procédure économique pour d é t e d e r  un pas d'avance t > O dans une direction y 
au point x est celie de la règle de Goldestein. Une autre procédure de type différent qui 
permet une recherche Linéaire selon une précision désirée est la méthode du nombre d'or 
(golden section method). Eue est basée 
symétrique d'un segment selon la règle de 
[77l- 
Une autre technique efficace qui sert à 
sur une propriété remarquable du partage 
la divine proportion ou de la section dorée 
isoler un minimum utilisant la technique 
d'interpolation paraboiique est ceile du Brent "Brent's method" [78]. Une explication 
détdIée de l'algorithme de cette technique se trouve dans [79]. 
Choix de la Méthode d'Optimisation 
Nous avons présenté dans les sections précédentes Les différentes méthodes 
d'optimisation Ies pIus connues. La technique de Fleetcher et Reeves (FR) et ceDe 
Davidson-Fletcher-Powell @FP) sont pamÎ les méthodes connues par exceIIence pour 
mmùniser Ia fonction objective proposée dans cette thèse [61]-[62]. Les deux techniques 
ont été appliquées avec succès pour minimiser Ia m k e  fonction objective proposée dans 
[Ln. Mais notre choix pour Ia technÏque de FIeetcher et Reeves est basé sur Ia simplicité, 
Ie temps de calcul réduit, i'espace mémoire et sur Ia possibüité d'appliquer cette 
technique pour des problèmes d'optimisation à large dimension où L'autre technique 
devient non précis vu la dimension de la matrice Hessien. De nombreuses applications 
ont été rapportés par Fleetcher dans le contexte des structures atomi0ques où des 
problèmes d'optimisation avec 300 variables sont résolues utilisant 50 "gradient 
evaluation" et aussi par Reid qui a résolu un système Linéaire d'équations différentielles 
avec 4000 variables utilisant 40 itérations [6 11-[62]. 
ANNEXE B 
LA MÉTHODE DU GRADIENT CONJUGUÉE 
FLEETCHI?,R ET REEVES 
La méthode du gradient conjuguée a été proposée par Hestenes et Stiefel dans 
l'année 1952 pour résoudre les systèmes d'équations Linéaires. Mais l'utilisation de cette 
méthode dans l'optimisation des problèmes saas constraintes est justinee par le fait que la 
minimisation d'une fonction quadratique d é f i e  positivement est équivalente a résoudre 
un systeme d'équation linéaire quand le gradient de Ia fonction à minnriiser sera mis à 
zero. L'extension de Ia méthode du gradient conjuguée pour résoudre les systèmes 
d'équations non-héaires et l'utilisation de cette méthode dans la minimisation des 
problèmes sans contraintes ont été faites par Fletcher et Reeves dans l'année 1964. 
Le pnnicipe de base de cette méthode dans Ia minimisation d'une fonction différentiable 
est de générer une séquence d'itérations y, selon L'équation suivant : 
OU d, représente la direction de descente (search direction) et A, est le pas d'avance qai 
permet de minmiiser Ia fonction dans Ia dÏrection dj  à partir du point y,. Pour j = 1, h 
direction de descente d, = - ~ f  (yt) peut être utilisée initialement et pour une itération 
quekonque en un point y,,, telque ~f (y,,) + O avec j 2 1 on a : 
où a, désigne le paramètre qui caractérise la méthode du gradient conjuguée. Dans la 
technique de Fleecher et Reeves, le a, est donné par : 
Sommaire de la technique de Fleetcher et Reeves 
Partie initiale : d m  cette partie, un nombre réel E > O et un point initial x, doivent 
être choisis. On pose y, = x, et d, = -vf ) , k = j = 1, et on va à la partie principde. 
Partie principaIe : 
1- Si Ivf < E, i'alg~rifhme doit être meter- Dans le cas contraire, on suppose que 
A, est la solution optimale du problème de minimisation f (y, + Ad, ) avec A 2 O et 
on met y,+, = y, + Aidi. Si j < n il faut aller à la section 2. Si non, on va à la 
section 3. 
on va à la section 1, 
3- Posons y, = x,,, =y,, et dl = - ~ f  (yl). Mettons j = 1, remplaçons k par k+l et on 
va à la section 1- 
Description du programme de I'approche proposée 
Le programme a été développé en FORTRAN 77 sur une station de HP. Les différentes 
parties de ce programme sont les suivantes : 
1- Le programme principal : 
I'objectif de ce programme est de Iire toutes Ies paramètres qui défuiissent les 
applications de conception, la technologie utilisée, les spécifications désirées, et 
de choisir la solution de départ utilisant me variabte logique. Ce programme 
permet aussi de faire imprimer les résultats. 
II- Un sous-programme pour calculer les paramètres S : 
Ce sous-programme sert a cdctder les paramètres [SI ou Ie taux d'onde 
stationnaire [T.O.S] d'une ligne de transmission non uniforme défhie dans une 
technoIogie planaire donnée. Ces termes sont fonctions de la Equence et des 
paramètres physiques qui définissent Ia géomdtrîe de Ia ügne considérée, 
T.0.S = iWNC(f,p),  où p est un vecteur de n variables. 
tU- Un sous-programme pour calculer le gradient de la fonction 
FUNC(f9 P) 
IV- Trois sous-programmes pour caractériser les structures 
planaires : 
Ces trois sous-programmes sont utilisés pour calculer Les paramètres 
caractéristiques R,L,C,G d'une ligne de selon la technologie utilisée. 
V- Un sous-programme pour évaluer la fonction d'erreur : 
Ce sous-programme est appellé par le programme décrivant la technique de 
Fleetcher et Reeves, 
VI- Un sous-programme décrivant la technique de Fletcher et Reeves: 
Ce sous-programme exige l'existence d'une fonction FUNC(p), où p(n) est un 
vecteur de n-variables et il exige aussi l'existence d'un sous-programme 
dFUNC@) qui calcule le gradient de la fonction FUNC au point p(n). Ce sous- 
programme appelle un autre sous-programme LINMIN pour la recherche Iinéaire 
(üne minimization) à partir d'un point p(I :n) selon une direction X,(1 :n). il 
remplace Le point p par un autre où la fonction FUNC prend un minimum en allant 
du point p seIon Xj. Les variabIes d'optimisation seront mises a jour par un 
programme appellé ZIPDT. 
M- Un sous-programme pour tester les constraintes : 
Les constraintes d'optimisation doivent être vérinées durant Soptllnisation pour 
assurer Ia rélisaatiort pratique de la sohtion désirée. Dans le cas des points 
violants, Ia conception peut être rejettée ou une fonction de pénaIisation pent être 
imposée à Ia fonction objective pour assurer la convergence du processus 
d'optimisation.. 
ANNEXE C 
CARACTÉRISATION DES STRUCTURES DE TRANSMISSION EN 
TECHNOLOGIES PLANAIRES 
STRUCTURES DE TRANSMISSION EN TECHNOLOGIE MICRO- 
RUBANS : 
Figure C. f Ligne de transmission en technologie micro-ruban. h et E, représentent la 
hauteur et la permittivité relative du diélectrique. w et t sont la largeur et 
I'épaisseur du conducteur. 
1- Impédance caractéristique 2, et permittivité effective du 
diélectrique E, 
Les expressions pour w /  h en fonction de 2, et de sr sont les suivantes : 
II- Effet de I'épaisseur t du conducteur 
pour ( w l h  S l / k )  
b h -  pour (w/  h L 1 /2x)  
III- Effet de disperssion 
(C. I l )  
(C. 12) 
11 2 2, -5  
avec G =[7] +0.004Z, et f'(Mk)=15.66& i h ,  Z,, inQerh,cst le doubie de 
I'impédance caractéristique d'une ligne à ruban balancé (stripline) de Largeur w et de 
hauteur 2h- 
IV- 
% =  
Perte conductrice 
R, 32-(w,/h)' 
1.38A - & l m  ( w l h ~ l )  
hZ, 32 + (w, l h)' 




p est la résistivité du conducteur. 
V- Perte diélectrique 
La perte diélectrique est normalement plus petit que la perte conducteur. 
STRUCTURES DE TRANSMISSION EN 
"STRIPLINE" : 
Figure C.2 Ligne de trammission en technologie ruban balancé "seipline". h et E, 
représentent la hauteur et la permittivité relative du diélectrique. w et t sont la largeur et 
l'épaisseur du conducteur. 
Impédance caractéristique 2, 
(C. 1 8) 
oii k = tanh(x wl2b) et K représente une fonction elliptique "eibptic hct ion" du 
premier ordre et K' sa fonction cornpiementaire d o ~ é e  par : 
pour (0.7 s k s 1) 
II- Effet de I'épaisseur t du conducteur 
4 b-r 8 6 - t  q, & = 30 1.11 + --1--+ x w ' x d  i(gfi) ~r w' + 6-27]} 
w' IV Aw -=- +- 
6 - t  b-r  b - t  
avec 
(C. 19) 
STRUCTURES DE TRANSMISSION EN TECHNOLOGIE 
COPLANAIRES (CPW&CPWG) : 
A- Structures sans plan de masse par dessous (CPW) 
Figure C.3 Ligne de transmission en technoIogie coplanaire sans plan de masse par 
dessous. h et E, représentent Ia hauteur et la permittivité relative du diéIectrique. 
w et t sont la largeur et I'épaisseur du conducteur. g est l'espacement 
entre le conducteur centrai et La masse, 
A.1- Impédance caractéristique 2, et permittivité effective du 
diélectrique E, 
B- Structures avec plan de masse (CPWG) 
Figure C.4 Ligne de transmission en technoIogie coplanaire avec un pian de masse par 
dessous. h et gr représentent la hauteur et la pemiittivitk relative du diélectrique. 
w et t sont La largeur et I'épaisseur du conducteur. g est l'espacement 
entre te conducteur centrai et la masse, 
B.1- Impédance caractéristique 2, et permittivité effective du 
diélectrique 
